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Esta tese estuda a modelação e o controlo de conversores eletrónicos de potência que
realizam a ligação com a rede elétrica trifásica. É feito o projeto do algoritmo de controlo
que permite regular as potências ativa e reativa de forma estável e independente em
condições não ideais de rede, tais como a presença de desequilíbrios nas tensões de fase ou
na presença de distorção harmónica. A viabilidade do projeto do algoritmo é suportada não só
pela análise teórica que é feita previamente, mas também pelos resultados de modelos
obtidos a partir do software Matlab/Simulink®.
iv
vAbstract
This thesis analyses the modelling and control methods of power electronic converters that
perform the connection to the mains utility grid in a three phase electric power system. A
control algorithm is proposed in order to regulate the active and reactive powers under the
presence of non-ideal grid conditions, such as unbalanced phase voltages or the presence of
voltage harmonic distortion. The viability of the proposed algorithm is supported not only by
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A utilização da micro-geração surge como forma de responder aos atuais desafios globais
da procura energética e sustentabilidade ambiental. A utilização dos sistemas de
micro-geração em larga escala tem consequências a nível da poluição harmónica injetada por
estes sistemas à rede elétrica que não pode ser ignorada.
As normas internacionais impõem que a distorção harmónica total da saída de um
conversor com ligação à rede seja inferior a 5% e também que o nível de distorção de cada
harmónico seja inferior a 3%. O desenvolvimento de algoritmos de controlo dos conversores
de potência de ligação à rede suscita algum interesse, no sentido do cumprimento das normas
internacionais e na garantia do fornecimento de energia elétrica de qualidade.
1.2 Objetivos do Trabalho
O trabalho apresentado surge como uma proposta de tese de mestrado de fazer o
desenvolvimento de um algoritmo de controlo de um conversor DC-AC numa aplicação
trifásica ligada à rede elétrica.
Foi proposta a implementação do controlo da corrente AC e da tensão DC de conversores
eletrónicos que realizam a interface entre painéis fotovoltaicos e a rede elétrica. Com o
conversor e o hardware do sistema de comando já montados e validados, o projeto consistia
em estudar, desenvolver e implementar os algoritmos de controlo.
O objetivo principal definido para a dissertação é o desenvolvimento de um algoritmo de
controlo de um conversor trifásico com ligação à rede elétrica que controle a potência ativa e
reativa do conversor de forma estável e independente.
Em detalhe, pretende-se o desenvolvimento dos seguintes tópicos:
 Análise teórica do funcionamento do conversor
 Análise da aplicação de diferentes técnicas de modulação PWM no conversor
2 Introdução
2
 Desenvolvimento de um método de sincronização robusto, funcional em condições
não ideais de rede
 Desenvolvimento de um algoritmo de controlo funcional para condições ideais de
rede, considerando a ligação do conversor à rede por vários tipos de filtros
 Desenvolvimento de um algoritmo de controlo funcional para condições de
desequilíbrio das tensões de fase da rede, considerando a ligação do conversor à
rede por vários tipos de filtros
 Desenvolvimento de um algoritmo de controlo funcional na presença de
desequilíbrios e distorção harmónica de rede, considerando a ligação do
conversor à rede por vários tipos de filtros
Foi colocado como proposta de trabalho a realizar no futuro, a implementação prática do
algoritmo de controlo na plataforma de Hardware.
1.3 Estrutura do Trabalho
O trabalho encontra-se organizado em seis capítulos. No primeiro é feita a introdução e a
caracterização do problema.
No segundo capítulo, é feita uma revisão do estado de arte sobre o âmbito do controlo do
conversor eletrónico em questão. É feita uma revisão das técnicas de modulação por largura
de impulsos utilizadas, sobre os métodos de sincronização adotados na aplicação em
aplicações trifásicas. Também é feita uma revisão sobre os tipos de filtro aplicados na ligação
do conversor à rede elétrica e por fim sobre os métodos de controlo do conversor.
No terceiro capítulo é feita uma revisão teórica sobre a ligação do conversor à rede e
também é feita uma análise comparativa da aplicação de quatro técnicas de modulação PWM.
No quarto capítulo, é feita o projeto de quatro métodos de sincronização com a rede e é
feita uma análise sobre a robustez desses métodos face a várias condições da rede.
No quinto capítulo é feito o projeto de três algoritmos de controlo e é feita uma análise
da aplicação desses algoritmos a dois tipos de filtros de ligação à rede.
Por fim, no sexto capítulo é apresentada a conclusão acerca do trabalho desenvolvido, e
propõe-se como trabalho a realizar no futuro, a implementação prática do algoritmo de
controlo numa plataforma de Hardware.
Capítulo 2
Estado de Arte
Neste capítulo, é feita uma análise do conversor trifásico de potência proposto para o
projeto. É feita uma revisão sobre as técnicas de modulação, os métodos de sincronização
com a rede, os tipos de filtros de ligação à rede e os métodos de controlo do conversor.
2.1 Conversor DC-AC
O conversor DC-AC trifásico é usado em aplicações de alta potência. A configuração mais
utilizada é ilustrada na figura 2.1.
Figura 2.1 – Conversor DC-AC trifásico com ligação à rede alterado de [28]
É constituída por 3 braços, um por cada fase, em que cada um é constituído por dois
interruptores totalmente controlados em conjugação com dois díodos em anti-paralelo. A
saída em tensão de cada fase depende da tensão no barramento DC e do estado de
comutação dos interruptores.
O conversor DC-AC trifásico tem várias aplicações, nomeadamente no acionamento de
máquinas elétricas onde a regeneração de energia é pretendida ou, como no caso abordado,
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em fontes de energia renováveis com ligação à rede onde o fluxo bidirecional de energia é
um requisito.
As vantagens da aplicação deste conversor são:
 Permitir o funcionamento em quatro-quadrantes (inversor ou retificador)
 Permitir o controlo do fator de potência
 Permitir injetar baixa distorção harmónica nas correntes de fase.
O circuito por fase do conversor com ligação à rede [1] é apresentado na figura 2.2 a).
Para efeitos de análise, considera-se a transferência de energia positiva quando esta ocorre
do barramento DC para as linhas da rede, ou seja, em modo de funcionamento como inversor.
Figura 2.2 – Circuito por fase do conversor a) circuito b) modo inversor c) modo retificador alterado [1]
O diagrama fasorial da figura 2.2 b), representa o funcionamento do conversor como
inversor. A tensão produzida pelo conversor _1cvV possui um ângulo de desfasamento  em
avanço com a tensão da rede 1V . A componente real da corrente 1I está em fase com a
tensão da rede. Neste modo de funcionamento, o barramento DC fornece alimentação às
linhas de fase da rede. A potência ativa e reativa por fase do circuito ilustrado em 2.2 b) são:
 1 _1 sincvVP VL  , ( 2.1)
  1 _1 1sincvVQ V VL   , ( 2.2)
Pela análise das expressões anteriores conclui-se que é possível controlar diretamente a
potência ativa e reativa do conversor, ou seja, controlar o fator de potência do conversor.
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Dadas a indutância de fase e a amplitude da tensão da rede, as variáveis de atuação no
sistema a controlar são a amplitude e o ângulo de desfasamento da tensão produzida pelo
conversor.
O funcionamento como retificador é conseguido atrasando o ângulo de fase da tensão do
conversor face ao ângulo da tensão da rede. O diagrama fasorial da figura 2.2 c) representa
esse modo de funcionamento, onde a componente real da corrente está em oposição de fase
com a tensão da rede. Neste modo de funcionamento, são as linhas de fase alimentam o
barramento DC. A potência ativa e a potência reativa por fase do circuito da figura 2.2c) são
dadas por:
 1 _1 sincvVP VL  , ( 2.3)
  1 1 _1 sincvVQ V VL   , ( 2.4)
2.2 Técnicas de Modulação PWM
Existem vários métodos de modulação por largura de impulsos aplicáveis em inversores
trifásicos. No capítulo 2.1 concluiu-se que o controlo da potência ativa e reativa do conversor
DC-AC consiste no controlo/atuação de duas variáveis fundamentais:
 A amplitude das tensões de fase do conversor;
 O ângulo de fase das tensões produzidas face ao ângulo da rede;
O controlador PWM é o responsável pela atuação no sistema. Foi feita uma revisão, com
base em [2-5], das técnicas de modulação PWM mais utilizadas:
 Modulação PWM sinusoidal -SPWM
 Modulação PWM sinusoidal com injeção de 3º harmónico -THIPWM
 Modulação PWM descontínua com topo liso -DFTPWM
 Modulação Space Vector -SVM
 Modulação PWM sinusoidal com injeção de harmónicos ímpares de 3ªordem –
TRIPWM
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2.2.1 - Modulação PWM sinusoidal
Para produzir tensões variáveis em frequência e amplitude, este método consiste em
comparar um sinal portador triangular com amplitude e frequência fixas, com três
referências sinusoidais denominadas por sinais moduladores.
A saída PWM resultante segue a amplitude a frequência do sinal de referência modulador,
e deste modo são gerados os sinais de comando que controlam a comutação dos
semicondutores do conversor.
O índice de modulação de amplitude é dado pela razão de amplitudes entre o sinal




vm v , ( 2.5)
O índice de modulação de frequência é dado pela razão entre o sinal portador triangular




fm f , ( 2.6)
A frequência do sinal modulador determina a frequência da tensão de saída do inversor.
O índice de modulação determina a amplitude da tensão de saída produzida.
A região linear de modulação é o intervalo onde o índice de modulação de amplitude am
varia entre 0 e 1.
Na região linear de modulação, o valor eficaz da componente fundamental de frequência
da tensão entre fases é função do índice de modulação de amplitude am e da tensão de
entrada do conversor dcV .
_12 0.612cv a dcV m V , ( 2.7)
As frequências onde os harmónicos de tensão são produzidos encontram-se na frequência
fundamental do sinal modulador e em seus múltiplos:
  moduladorah ff jm k f  , ( 2.8)
A ordem do harmónico é representada por h . A componente fundamental de frequência
da tensão produzida é dada por 1h  . Os harmónicos presentes são dados por:
h ff jm k  , ( 2.9)
Na figura 2.3, é ilustrada a implementação da modulação PWM sinusoidal no domínio
analógico.
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Figura 2.3 – Modulação PWM sinusoidal em domínio analógico
A modulação PWM sinusoidal é passível de ser implementada tanto no domínio analógico,
conforme ilustrado na figura 2.3, como também pode ser feita no domínio digital [1]. Um
simples circuito comparador analógico permite a implementação, onde é a referência
sinusoidal determina a comutação de forma natural. A implementação analógica não é
recomendável pois existem problemas ao nível da sensibilidade dos componentes que podem
deteriorar a modulação.
Na implementação digital, o sinal modulador é amostrado à frequência de comutação. O
valor da forma sinusoidal de referência é mantido entre intervalos de amostragem, pelo que
o sinal modulador resulta numa forma de onda discretizada, conforme ilustrado na figura 2.4.
O PWM resultante é definido então pelas interseções entre a forma de onda discretizada
e o sinal triangular portador.
Figura 2.4 – Modulação PWM sinusoidal em domínio digital com amostragem fixa SPWM
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2.2.2 - Modulação PWM Sinusoidal com injeção de 3º harmónico
Este método tem uma implementação semelhante ao PWM sinusoidal [7]. A diferença está
na forma de onda de referência dos sinais moduladores. É gerada uma referência moduladora
que consiste na componente fundamental da tensão de saída mais uma componente
homopolar de 3º harmónico [2].
   2 1sin sin 33 3 3mV t t   , ( 2.10)
A adição da componente homopolar permite um melhor aproveitamento do barramento
DC que a modulação PWM sinusoidal em aproximadamente 15,5% [2].
Na figura 2.5, é ilustrada a implementação da modulação PWM sinusoidal com injeção de
3ºharmónico - THIPWM.
Figura 2.5 – Modulação PWM sinusoidal com injeção de 3ª harmónico THIPWM
2.2.3 - Modulação PWM descontínua com topo liso
O objetivo desta modulação é minimizar o número de comutações dos interruptores,
reduzindo assim as perdas de energia inerentes às comutações [3]. A modulação é
identificada como descontínua porque a componente homopolar somada às moduladoras é
descontínua no tempo. A cada ciclo do sinal modulador, o interruptor de cada fase é mantido
ligado/desligado durante um terço do desse ciclo [2].
Na figura 2.6 é ilustrada uma das possíveis implementações da modulação descontínua
com base em [6]. É observado o princípio da saturação do sinal modulador: entre 60º e 120º,
a fase é mantida no nível lógico alto e o interruptor S1 permanece ligado, e entre 240º e 300º
o interruptor S1 é mantido no nível lógico baixo, com o interruptor S1 desligado.
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Figura 2.6 – Modulação PWM descontínua com topo liso
2.2.4 - Modulação Space Vector PWM
A técnica Space Vector Modulation (SVM) uma técnica com aplicações crescentes no
controlo de motores. Esta técnica baseia-se na representação vetorial do conversor. O
objetivo desta técnica não é considerar os sinais moduladores de cada braço como uma
entidade separada. Tira-se partido de todos os estados de comutação possíveis da
configuração do conversor. O conversor é composto por oito estados de comutação que são
vistos como vetores. Na tabela 2.1 é feita a descrição dos vetores de estado de comutação.
Tabela 2.1 —Tabela de Estados de Comutação do Conversor
Estado Dispositivos Ativos Va Vb Vc Vetor de Estado
0 S4 S6 S2 0 0 0 V0(0,0,0)
1 S1 S6 S2 2Vdc/3 -Vdc/3 -Vdc/3 V1(1,0,0)
2 S1 S3 S2 Vdc/3 Vdc/3 -2Vdc/3 V2(1,1,0)
3 S4 S3 S2 -Vdc/3 2Vdc/3 -Vdc/3 V3(0,1,0)
4 S4 S3 S5 -2Vdc/3 Vdc/3 Vdc/3 V4(0,1,1)
5 S4 S6 S5 -Vdc/3 -Vdc/3 2Vdc/3 V5(0,0,1)
6 S1 S6 S5 Vdc/3 -2Vdc/3 Vdc/3 V6(1,0,1)
7 S1 S3 S5 0 0 0 V7(1,1,1)
Existem 6 vetores ativos (V1-V6) e dois vetores nulos (V0, V7). É usada uma
transformação matemática para simplificar a análise do sistema trifásico. Transforma-se o
sistema trifásico de tensões/correntes num referencial difásico αβ através da transformada
de Clarke.
Para um sistema equilibrado e simétrico, as tensões podem ser expressas por














             
, ( 2.11)
A matriz de conversão do referencial natural (abc) para o referencial estacionário αβ é
dada por:
1 112 2 2







                    
, ( 2.12)
O alinhamento da referência de fase  com a fase a permite que a medição de apenas
duas fases de tensão seja suficiente para aplicar a transformação de Clarke:
 cos
3 2 3 cos3 3 2
a
a b
V V V t





          
, ( 2.13)
Na figura 2.7 é ilustrado o resultado da passagem do referencial decorrente da aplicação
da Transformada de Clarke.
Figura 2.7 – Resultado da Transformada de Clarke
A transformada de Park é utilizada para converter o referencial difásico αβ num
referencial rotativo dq que roda à mesma velocidade que as tensões de fase. Para fazer esta
transformação, é necessário o ângulo de fase  das tensões. O referencial rotativo
transforma as duas grandezas alternadas αβ em duas grandezas contínuas dq. A
transformação dos referenciais é dada por:













            
, ( 2.14)
Na figura 2.8 é ilustrado o resultado da passagem do referencial decorrente da aplicação
da Transformada de Park.
Figura 2.8 – Resultado da Transformada de Park











            
, ( 2.15)
O algoritmo da modulação SVM pode ser resumida em dois passos [4].
O primeiro passo é a determinação dos vectores de estado a aplicar no conversor e a
identificação dos sectores. O segundo passo é o cálculo do tempo de aplicação de cada vector
de estado a aplicar.
A determinação dos vectores de estado é feita pelo cálculo do módulo e fase das tensões
directa e de quadratura no referencial síncrono girante dq.
* 2 2





    
, ( 2.17)
A partir da fase obtida, é feita a identificação dos vectores a aplicar.
O mapeamento dos sectores em função dos vetores de estado ativos adjacentes é dado
pela figura 2.9.
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Figura 2.9 – Representação Vetorial do Conversor
O cálculo da duração de cada vetor de estado é função do sector identificado n e do
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    
     
  
, ( 2.18)
2.2.5 - Modulação Sinusoidal com injeção de harmónicos ímpares de 3ªordem
O objetivo desta modulação é baixar o valor absoluto das três moduladoras em cada
instante de tempo. Esta modulação tem as mesmas propriedades que a modulação vetorial
convencional [3]. Na figura 2.10 é ilustrada a implementação da modulação. É somada uma
componente homopolar às referências moduladoras originais semelhante a uma onda
triangular com o triplo da frequência das moduladoras originais.
Figura 2.10 – Modulação PWM sinusoidal com injeção de harmónicos ímpares de 3ªordem
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2.3 Métodos de sincronização com a rede
A sincronização com a rede elétrica é um fator essencial em todos os conversores com
ligação à rede, nomeadamente os sistemas produtores de energia. Os métodos de
sincronização são responsáveis por fornecer o sinal de fase de referência sincronizado com a
tensão da rede por forma a cumprir os requisitos normativos. O controlo dos conversores de
tensão ligados à rede depende muito da fiabilidade, precisão e rapidez do método de
sincronização aplicado. A escolha deste método constitui um fator determinante na qualidade
de operação do conversor.
O desempenho de um método de sincronização pode ser quantificado pelos seguintes
parâmetros [8]:
 Capacidade de rejeitar a distorção harmónica, por forma a seguir a componente
fundamental e imunidade ao ruído;
 Robustez face a variações de frequência – capacidade de operar em sistemas de
distribuição de menor dimensão, onde a frequência do sistema se pode desviar
dos valores nominais estipulados;
 Robustez face a variações de fase – capacidade de detetar variações súbitas de
fase e de as corrigir;
 Robustez face a desequilíbrios de rede - causados pela presença de cargas não
lineares;
 Elevado desempenho dinâmico – rapidez de sincronização e convergência;
 Precisão;
 Simplicidade de implementação;
Os métodos de sincronização dividem-se pela forma de controlo: em malha aberta ou em
malha fechada. Os métodos em malha aberta destacam-se pela simplicidade de
implementação e por isso a uma maior rapidez de processamento. Contudo, estes métodos
apresentam um mau desempenho face a perturbações na rede elétrica, tais como variações
de frequência ou a presença de harmónicos.
Os métodos de sincronização em malha fechada oferecem as características de robustez
necessárias. Contudo, têm de conseguir conciliar não só a capacidade de filtragem exigida
mas também a resposta transitória pretendida.
São abordados os métodos de controlo em malha fechada para sistemas trifásicos de
tensão. O método de sincronização de rede mais comum é denominado por PLL - Phase
Locked Loop. É uma técnica utilizada em várias aplicações. Pode ser adaptado para funcionar
em aplicações de alta frequência (telecomunicações) ou para aplicações com frequências
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mais baixas (motores elétricos). O conceito base do método PLL é o desenvolvimento de um
sistema realimentado que segue o ângulo de fase da tensão da rede.
2.3.1 - Synchronous Reference Frame PLL
O método de sincronização synchronous reference frame PLL é o mais utilizado em
sistemas trifásicos de tensões. Conforme ilustrado na figura 2.11, é constituído por:
 Bloco PD - executa a transformação das variáveis de tensão para o referencial
síncrono i.e. transformada de Park;
 Bloco LF - é o controlador do sistema, dado por um regulador PI;
 VCO - definido por um integrador;
Figura 2.11 – Synchronous Reference Frame PLL [8]
O controlador descrito faz regulação da componente de quadratura para zero. Quando
essa componente atinge zero, garante-se que o ângulo estimado está sincronizado com o
ângulo de fase da rede. A parametrização dos ganhos do controlador requer uma análise de
pequenos sinais. Para a sintonização dos ganhos do controlador, são feitas propostas através
da aplicação do método de Wiener [9] ou Symmetrical Optimum [10].
A estrutura ilustrada na figura 2.11 não permite satisfazer simultaneamente os requisitos
de ter uma elevada resposta dinâmica e também uma boa capacidade de filtragem (rejeição
da distorção harmónica). Uma boa capacidade de filtragem pode produzir uma saída estável
mas com um tempo de sincronização mais longo. Já um controlador com uma elevada
resposta dinâmica consegue sincronizar com a tensão da rede a um menor tempo, mas as
distorções da rede refletem-se mais facilmente na saída produzida.
Têm de existir uma relação de compromisso na parametrização do controlador nesta
estrutura.
Os desequilíbrios da tensão da rede podem causar a produção de um harmónico de 2º
ordem na componente dq que é muito próxima da frequência fundamental. Este problema
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pode ser resolvido através da dinimuição da banda do controlador. Contudo esta solução têm
a consequência de aumentar o tempo de resposta de sincronização. Foram desenvolvidas
alterações à estrutura SRF-PLL por forma a melhorar o seu desempenho [8].
2.3.2 - Synchronous Reference Frame PLL com aplicação de filtros
Uma solução de melhoria proposta ao método SRF-PLL é a aplicação de filtros à entrada
da malha de controlo da estrutura, com vista em atenuar o efeito de propagação da distorção
harmónica nas transformações. Na figura 2.12 é ilustrado que o filtro pode ser aplicado tanto
no referencial rotativo a) ou no referencial estacionário b).
Figura 2.12 – Synchronous Reference Frame PLL com aplicação de filtros a) em referencial síncrono dq
b) em referencial estacionário αβ [8]
2.3.3 - Synchronous Reference Frame PLL baseado na extração das
componentes simétricas
Uma solução de melhoria proposta ao SRF-PLL passa pela decomposição das tensões da
rede nas componentes simétricas direta e inversa, conforme ilustrado na figura 2.13.
Figura 2.13 – Synchronous Reference Frame PLL baseado na extração das componentes simétricas [8]
Existem várias técnicas para a extração das componentes simétricas [5]:
 Multiple Reference Frame PLL
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 Three Phase EPLL
 Filtered Sequence Based PLL
 Neural Network Based PLL
 Orthogonal component based techniques
 Kalman
2.4 Tipos de Filtros de Rede
A aplicação de um filtro de saída do conversor tem o objetivo de reduzir o conteúdo
harmónico da corrente que é injetada na rede. É feita uma revisão dos tipos de filtro de




2.4.1 - Filtro L
É a configuração mais simples e utilizada. Na figura 2.14, é ilustrada a ligação do
conversor à rede através de um filtro do tipo L
Figura 2.14 – Ligação do conversor a filtro L
O resultado deste filtro é uma atenuação de -20db/dec em toda a gama de frequências.
A aplicação deste tipo de filtro é indicada para conversores com frequência de comutação
elevada, onde a atenuação deste é suficiente. A aplicação de maiores indutâncias tem a
desvantagem de diminuir a resposta dinâmica do conversor.
2.4.2 - Filtro LC
É um filtro com melhor capacidade de atenuação que o filtro L. Não apresenta ganho
abaixo da frequência de ressonância, mas existe um pico à frequência de ressonância. Acima
da frequência de ressonância existe uma atenuação de 12db/oitava. A aplicação de um filtro
LC regular têm de ter em consideração a impedância equivalente da rede.
Na figura 2.15 é ilustrada a ligação do conversor à rede através de um filtro LC
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Figura 2.15 – Ligação do conversor a filtro LC
O problema de ligar este tipo de filtro à rede pública deve-se à dependência da
frequência de ressonância com a impedância da rede. A frequência de ressonância não só
depende da impedância do filtro do conversor mas também do valor da indutância da rede. A
variação da ressonância têm consequências na distorção harmónica produzida.
Considerando gL como a indutância equivalente de Thévenin da rede, a frequência de






L Lf C L L
 , ( 2.19)
2.4.3 - Filtro LCL
Na figura 2.16 é ilustrada ligação a um filtro LCL. Através da aplicação de indutâncias em
série com a impedância da rede é possível obter-se um maior desacoplamento da frequência
de ressonância para com a impedância da rede.
Figura 2.16 – Ligação do conversor a filtro LCL
As principais vantagens da aplicação deste filtro é a menor distorção harmónica que se
obtêm a partir de indutâncias menores que um filtro L com atenuação equivalente.
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A desvantagem incide sobre ter um sistema mais complexo de controlar. Na figura 2.16,
é ilustrada a ligação do conversor à rede através de um filtro do tipo LCL.
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   , ( 2.20)
2.5 Métodos de Controlo do Conversor
O projeto do controlo do conversor têm em vista os seguintes objetivos:
 O desenvolvimento de uma fonte de energia estável, com baixa distorção
harmónica
 O projeto de uma regulação separada da potência ativa e da potência reativa
fornecida
Existem vários métodos de controlo. São abordadas as seguintes estratégias de
controlo [9]:
 Controlo vetorial da corrente orientado à tensão da rede em referencial síncrono
girante dq
 Controlo vetorial da corrente orientado à tensão da rede em referencial
estacionário αβ
 Controlo Histerético com banda ajustável
 Controlo direto da Potência com aplicação da modulação SVPWM
2.5.1 - Controlo vetorial da corrente orientado à tensão da rede em
referencial síncrono girante dq
O controlo de corrente é feito a partir da transformação das variáveis de tensão e
corrente do referencial estacionário para o referencial síncrono girante dq. Desta forma, as
variáveis alternadas do sistema podem ser controladas como grandezas contínuas. Por essa
razão, é possível a utilização de controladores lineares do tipo PI para fazer a regulação da
corrente. Uma outra característica importante da transformação, é a decomposição da
corrente em duas variáveis que representam a componente ativa e reativa.
Uma desvantagem da utilização da transformação está no acoplamento que decorre da
transformação dos eixos. É necessária a utilização de uma estrutura de desacoplamento, que
permita a regulação separada das duas variáveis de corrente.
Na figura 2.17, é ilustrado o método de controlo vetorial de corrente dq.
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O método de controlo é muito dependente da eficácia e precisão de sincronização com a
rede, uma vez que o método de controlo assenta em conseguir a transformação de variáveis
para o referencial síncrono dq e essa transformação requer o correto ângulo de fase da rede.
Caso a sincronização falhe, o método de controlo apresenta baixo desempenho.
Os controladores da potência ativa e reativa são responsáveis pela geração das
referências de corrente ativa e reativa, id* iq* respetivamente. O saída do controlo da
potência ativa têm uma alimentação direta com a saída do  controlo da tensão do Barramento
DC.
Figura 2.17 – Controlo vetorial da corrente orientado à tensão da rede em referencial síncrono girante
dq [12]
2.5.2 - Controlo vetorial da corrente orientado à tensão da rede em
referencial estacionário αβ
O controlo da corrente é feito no referencial estacionário αβ, onde as variáveis surgem na
forma alternada [13]. Devido à característica das variáveis, não é possível utilizar os
controladores PI convencionais, uma vez que estes só conseguem atingir erro nulo em regime
permanente quando as variáveis em questão são contínuas. Por essa razão, são utilizados
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controladores ressonantes, que têm de estar sintonizados à frequência angular da rede. A
frequência angular da rede é fornecida pela PLL.
Uma vantagem da utilização deste tipo de controlo neste está no facto de não decorrer o
acoplamento das variáveis de corrente, contrariamente ao controlo no referencial síncrono
girante dq. Ou seja, não é necessária nenhuma rede de desacoplamento para regulação das
variáveis de corrente do sistema. Uma outra vantagem prende-se com o facto de existir um
menor nível de processamento em comparação com o método anterior, devido ao número de
cálculos trigonométricos que essa transformação de referencial requer. A principal
desvantagem da utilização deste método está na limitação em termos da resposta transitória
obtida. Na figura 2.18, é apresentada a estrutura de controlo.
Figura 2.18 –Controlo vetorial da corrente orientado à tensão da rede em referencial estacionário
αβ [12]
2.5.3 - Controlo Histerético da corrente com banda ajustável
O controlo de correntes é feito por controladores histeréticos. O controlo por histerese
tem como vantagem principal a elevada resposta dinâmica, devido ao princípio inerente de
minimizar o erro a cada período de amostragem. A largura de banda deste tipo de
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controladores pode chegar aos 100 kHz. A utilização de uma banda de histerese fixa resulta
numa frequência de comutação variável. Ao utilizar-se uma banda de histerese com variação
imposta em tempo-real, é possível obter-se uma frequência de comutação aproximadamente
constante. A utilização da PLL é necessária para a sincronização das referências de corrente
com a rede. A principal vantagem deste método de controlo reside na simplicidade de
implementação. Na figura 2.19, é ilustrada a estrutura de controlo.
Figura 2.19 – Controlo histerético com banda ajustável [12]
2.5.4 - Controlo Direto da Potência com aplicação da modulação SVM
O método de controlo DPC-SVM é uma estratégia simplificada do método de controlo
vetorial de corrente orientado à tensão da rede. Os controladores de corrente são eliminados
da estrutura, pelo que, são os controladores da potência ativa e reativa que geram
diretamente as referências de tensão para o modulador Space Vector, resultando deste modo
um controlo direto da potência (Direct Power Control – Space Vector Modulation) [14-15].
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Para além dos controladores da potência ativa e da potência reativa, existe um terceiro
controlador responsável para balancear a tensão no Barramento DC. A potência necessária
para esse efeito é estimada na mesmo método que os controladores anteriores, usando um
controlador PI. Na figura 2.20, é ilustrada a estrutura de controlo.
Figura 2.20 – Controlo direto da Potência com aplicação da modulação SVM [12]
Capítulo 3
Conversor Trifásico com ligação à rede
Neste capítulo, é descrito o funcionamento do conversor DC-AC do tipo fonte de tensão
(VSC – Voltage Source Converter) com ligação à rede trifásica. O conversor de tensão permite
realizar a troca de energia entre um sistema de tensão contínua e um sistema de tensão
alternada.
3.1 Análise do Conversor
A ligação de um VSC à rede elétrica é ilustrada na figura 3.1.
A energia pode circular nos dois sentidos: em funcionamento como retificador a energia é
transferida do lado AC para o lado DC e em funcionamento como inversor a energia é
transferida do lado DC para o lado AC. No âmbito deste trabalho, considera-se que a
transferência de potência é positiva no funcionamento do conversor como retificador, ou
seja, quando a transferência ocorre da rede para o conversor.
Figura 3.1 – Ligação de um conversor DC-AC à rede elétrica
O conversor produz à saída uma tensão alternada que se divide em duas componentes: na
componente fundamental (tensão alternada à frequência da rede) e na componente
harmónica [3].
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Para efeitos de análise do funcionamento do conversor, assume-se que a rede é um
sistema trifásico de tensões equilibrado e sem harmónicos (ideal).Deste modo, apenas a
componente fundamental da tensão produzida pelo conversor contribui para a transferência
de energia entre o conversor e a rede, pelo que a componente harmónica têm influência
apenas nas perdas obtidas nos dispositivos de comutação e na qualidade da tensão produzida.
Através do teorema da sobreposição [3], é possível fazer uma análise separada das duas
componentes. O modelo de ligação do VSC por fase é ilustrado na figura 3.2.
Figura 3.2 – Modelo de ligação do conversor por fase [3]
O modelo representa a componente sinusoidal no domínio fasorial [3].
rd rdV V , ( 3.1)
   Re Imcv cv cvV V j V  , ( 3.2)
   Re Im jI I j I Ie    , ( 3.3)
jS P jQ Se    , ( 3.4)
jZ R j L Ze     , ( 3.5)
arctan LR
      , ( 3.6)
A tensão produzida pelo conversor é comandada por PWM em duas variáveis
características: o índice de modulação e pelo ângulo de desfasamento α [3].
_max    cos sin ,    [0, ],   [ , ]
j
cv dc a
dc a dc a a a
V kV m e
kV m jkV m m m

    

     , ( 3.7)
Os valores de e _ dependem do tipo de modulação PWM utilizada [3].
Considerando a modulação PWM sinusoidal:
_max
1 , 12 2 ak m  , ( 3.8)
A corrente que circula na rede para o conversor [3] é dada por:
Modelação do Conversor em referencial síncrono girante dq
25
25
rd cvV VI Z









R RI V kV mZ Z
L LI V kV mZ Z
 
   




Re( ) Re( ) Im( )
Im( ) Re( ) Im( )
rd cv cv
rd cv cv
R R LI V V VZ Z Z
L L RI V V VZ Z Z

 
       
, ( 3.11)
As potências ativa e reativa fornecidas pela rede [3] são dadas por:
rd rd rdV I P jQ  , ( 3.12)
 22 cosrd rd rd dc aR kP V V V mZ Z     , ( 3.13)
 22 sinrd rd rd dc aL kQ V V V mZ Z
      , ( 3.14)
As expressões anteriores permitem verificar que o controlo da potência ativa e reativa
pode ser feito através de duas variáveis de comando do conversor: o índice de modulação am
e pelo ângulo de desfasamento α.
Visto que a potência transferida para o conversor pode ser positiva ou negativa, o
barramento DC pode ser carregado ou descarregado até atingir uma determinada tensão
contínua. Sem carga DC, a condição para o VSC atingir o regime permanente em tensão
contínua é o de que que a potência ativa no conversor seja anulada [3]. As expressões que










 , ( 3.15)
 2 sin 22rdrd
VQ R  , ( 3.16)
3.2 Modelação do Conversor em referencial síncrono girante
dq
O funcionamento do conversor ilustrado na figura 3.1, pode ser descrito pelo seguinte
sistema de equações [16].
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cv_1 1 1 1
cv_2 2 2 2
_3 3 3 3cv
V I I VdV R I L I VdtV I I V
                                     
, ( 3.17)
Aplicando a transformação de Park ao sistema de equações 3.17, têm-se o seguinte
desenvolvimento:
cv_d d d rd1 1 1 1
0 cv_q 0 q 0 q 0 rq
_0 0 0 0
dq dq dq dq
cv r
V I I VdT V R T I L T I T VdtV I I V
   
                                                       
, ( 3.18)
cv_d d d rd1
cv_q q 0 0 q rq
_0 0 0 0
dq dq
cv r
V I I VdV R I T L T I VdtV I I V

                                                
, ( 3.19)
1cv_d d d d rd10
cv_q q 0 q 0 q rq




V I I I Vd TV R I T L I T I VdtV I I I V


                                                             
, ( 3.20)
1cv_d d d d rd10
cv_q q 0 q 0 0 q rq




V I I I Vd T dV R I L T I L T T I Vdt dtV I I I V


                                                            
,( 3.21)
1cv_d d d d rd
0
cv_q q 0 q q rq




V I I I Vd T dV R I L T I L I Vdt dtV I I I V
                                                    
, ( 3.22)
Considerada a matriz de transformação de Park, faz-se a manipulação da sua derivada:
   
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                                            
            
,( 3.24)
O resultado final para o sistema de equações é dado por:
cv_d d d rd d
cv_q q q rq q
_0 0 0 0 0
0 0
0 0
0 0 0cv r
V I I V IdV R I L I V L IdtV I I V I


                                                          
, ( 3.25)
Dada a ligação do sistema trifásico sem neutro acessível, como não existem correntes no
neutro as componentes homopolares das tensões não originam correntes pelo que esta
componente pode ser removida do sistema de equações.
O modelo matemático do conversor no referencial síncrono rotativo dq fica reduzido a um
sistema de duas equações:
d
cv_d d rd q
q
cv_q q rq d
dIV RI L V L Idt
dIV RI L V L Idt


          
, ( 3.26)
Da expressão anterior conclui-se que as componentes da corrente direta dI e quadratura
qI estão acopladas entre si. Na figura 3.3, é representado o acoplamento existente das
componentes directa e de quadratura em circuitos elétricos.
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Figura 3.3 – Representação elétrica das componentes dq a) componente direta b) componente
quadratura
Representando o sistema de equações de 3.26 no domínio das frequências através da
transformada de Laplace, obtêm-se
         
         
cv_d d rd q
cv_q rq dq
V s R sL I s V s L I s
V s R sL I s V s L I s


          
, ( 3.27)
O diagrama de blocos do sistema é representado na figura 3.4.
Figura 3.4 – Diagrama de blocos do modelo dq do conversor
3.3 Técnicas de Modulação PWM
A técnica de modulação de largura de impulsos PWM permite controlar a frequência e a
amplitude da tensão eficaz da onda de saída.
O princípio de funcionamento desta técnica está em comparar um sinal triangular
portador com alta frequência sf que define a frequência de comutação, com um sinal de
baixa frequência mf designado por sinal de referência modulador. Controla-se o valor médio
da saída ao longo do período do sinal modulador, com impulsos de duração proporcional ao
valor médio requerido.
A frequência do sinal modulador define a frequência fundamental da tensão de saída do
conversor. A utilização de maiores frequências de comutação face à frequência fundamental
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permite deslocar o conteúdo harmónico da corrente produzida para frequências mais
elevadas, facilitando a sua filtragem [3]. Contudo, a utilização de maiores frequências de
comutação tem a desvantagem de produzir maiores perdas nos semicondutores e assim afetar
o rendimento do conversor.
Para o trabalho desenvolvido, serão abordadas as seguintes técnicas de modulação PWM:
 PWM Sinusoidal - SPWM
 PWM Sinusoidal com injeção de 3ª harmónico - THIPWM
 Modulação PWM descontínua com topo liso - DFTPWM
 Modulação PWM sinusoidal com injeção de harmónicos ímpares de
3ªordem -TRIPWM
É feita uma simulação Matlab/Simulink® com vista em analisar o comportamento do
conversor em malha aberta e também a utilização das técnicas de modulação PWM
consideradas. Para avaliar o desempenho dos vários métodos de modulação PWM são
considerados os seguintes critérios:
 Amplitude da componente fundamental da tensão produzida pelo conversor
 THD das tensões produzidas pelo conversor
 THD das correntes nas linhas
Nesta fase não é considerado o projeto do método de sincronização com a rede.
A sincronização com a rede é feita a partir de uma fonte triangular cujo sinal de saída é
sincronizado com o ângulo de fase da rede. O modelo desenvolvido é orientado para a
discretização, isto é, a implementação das técnicas de modulação é feita no plano digital.
Na tabela 3.1 são descritos os parâmetros considerados para a simulação.
Tabela 3.1 — Parâmetros da simulação Matlab/Simulink® do conversor para as técnicas de
modulação
Tensão Composta do lado AC 3.230VacrdV 
Tensão Contínua do lado DC 700VdcV 
Resistência equivalente do lado AC 0.1fR  
Indutância equivalente do lado AC 1mHfL 
Frequência amostragem/comutação 2000Hzsf 
A implementação digital de PWM considerada é a de alinhamento simétrico [3]. A cada
ciclo de comutação de amostragem, é atualizado o valor das três referências moduladoras
para gerar os sinais de comando. Na figura 3.5, é ilustrada a implementação da modulação
PWM em alinhamento simétrico.
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Figura 3.5 – PWM em alinhamento simétrico alterado de [3]
Tendo em conta a discretização do processamento e considerando também o atraso que
envolve a atualização dos registos, surge a necessidade de assegurar a sincronização do sinal
de controlo da referência moduladora discretizada com o sinal de saída contínuo pretendido.
Considerando o tempo de processamento/cálculo das referências moduladoras igual a um
período de amostragem, e também que a atualização dos registos pelo bloco PWM ocorre com
um atraso de um período de amostragem, torna-se necessário introduzir um desfasamento
inicial que se some ao desfasamento pretendido entre o ângulo da tensão da rede e o ângulo
da tensão do conversor. Na figura 3.6 é ilustrada a sincronização do sinal modulador PWM.
O valor obtido para o desfasamento inicial é de 0
3
2 sT  
Figura 3.6 – Modulação PWM sinusoidal discretizada
O cálculo do valor das referências tem de ser antecipado do momento da atualização dos
registos. Por essa razão, no 1º ciclo de amostragem não é feita a geração dos sinais de
comando, uma vez que o cálculo das referências moduladoras ainda não é concretizado. Ou
seja, o arranque do conversor é feito a partir do 2ªciclo de amostragem.
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Considerando a modulação PWM sinusoidal, as expressões usadas para o cálculo das
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Considerando a modulação PWM sinusoidal com injeção de 3ªharmónico, as expressões
usadas para o cálculo das referências moduladoras, incluindo também 3.28, são:













     
, ( 3.31)
Para a modulação PWM descontínua com topo liso, as expressões consideradas, para além
de 3.28, são
    
    
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     
, ( 3.33)
Para a modulação PWM sinusoidal com injeção de harmónicos ímpares de 3ªordem,
incluindo 3.28, têm-se as seguintes expressões:
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     
, ( 3.35)
Analisando agora a corrente por fase produzida pelo conversor na decomposição dos
vários harmónicos de frequência:
     rd cvV h V hI h R jh L
  , ( 3.36)
Admitindo condições ideais de rede, a única componente de frequência presente da
tensão do lado da rede é apenas a fundamental (h=1). Significa que todos os harmónicos de
corrente acima do fundamental, a existirem, são provocados pelo conversor.
    ,    se 1cvV hI h hR j h L
  , ( 3.37)
Para medir o desempenho das técnicas de modulação, numa primeira fase, é aplicado o
mesmo ponto de operação do conversor. O ponto de funcionamento do conversor considerado
é dado pelos parâmetros de 1am  , 0.175  .
As potências que se obtêm com estas duas variáveis de modulação, substituindo nas
expressões 3.13, 3.14, são 95kW; 0kVArd rdP Q   .
Na figura 3.7 é ilustrada a resposta transitória do sistema.
Figura 3.7 – Resultados Matlab/Simulink® da simulação em malha aberta do Conversor – Potências ativa
e reativa
Todos os métodos atingiram em regime permanente os valores de potência ativa e reativa
determinados analiticamente. Os sinais moduladores produzidos neste ponto de
funcionamento de cada método de modulação são ilustrados na figura 3.8.
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Figura 3.8 – Resultados Matlab/Simulink® da simulação em malha aberta do Conversor – Sinais
moduladores
Na tabela 3.2, é feita a análise FFT de uma das tensões fase neutro produzidas pelo
conversor para este ponto de funcionamento nas quatro modulações.
Tabela 3.2 —Resultados da simulação Matlab/Simulink® do conversor em malha aberta – THD
de uma das  tensões de fase
 1cvV h SPWM THIPWM DFTPWM TRIPWM
 1 1cvV 349.3  (1 p.u.)V 349.9  (1 p.u.)V 349.3  (1 p.u.)V 350.1  (1 p.u.)V
 1 2cvV 0.15% 110.1º  p.u. 0.08% 93.4º  p.u. 0.16% 94.7º  p.u. 0.09% 109.8º  p.u.
 1 3cvV 0.09% 41.0º  p.u. 0.24% 103.1º  p.u. 0.07% 100.0º  p.u. 0.07% -70.7º  p.u.
 1 5cvV 0.20% 40.6º  p.u. 0.19% 254.6º  p.u. 0.15% 186.8º  p.u. 0.19% 112.1º  p.u.
 1 7cvV 0.17% 260.9º  p.u. 0.06% 234.0º  p.u. 0.26% 194.4º  p.u. 0.09% -62.9º  p.u.
 1 9cvV 0.16% 209.5º  p.u. 0.05% 159.8º  p.u. 0.04% 157.6º  p.u. 0.26% -4.8º  p.u.
 1 38cvV 30.59% 246.4º  p.u. 21.11% 248.7º  p.u. 31.67% 249.1º  p.u. 18.76% 246.7º  p.u.
 1 40cvV 0.06% 266.4º  p.u. 0.25% 88.2º  p.u. 1.78% 268.2º  p.u. 0.03% 86.4º  p.u.
 1 42cvV 32.38% -73.6º  p.u. 22.49% -72.2º  p.u. 33.47% 72.7º  p.u. 20.01% -73.9º  p.u.
 1cvTHD V 68.75% 68.72% 68.79% 68.65%
Da análise FFT da tensão fase-neutro, observou-se que todas as técnicas de modulação
produziram harmónicos de baixa ordem e acima do fundamental. Em causa, está a produção
dos 2º, 3º, 5º, 7º e 9º harmónico
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Inevitavelmente, estes harmónicos se vão repercutir na corrente produzida nas linhas.
A razão pela qual estes harmónicos existem está no facto de se estar a utilizar uma
frequência de comutação relativamente baixa (2kHz)
Para conseguir reduzir os harmónicos de baixa ordem acima do fundamental, torna-se
necessário o projeto de um algoritmo de controlo que os permita cancelar. Outra solução,
seria a utilização de uma frequência de comutação mais elevada.
Analisando a FFT da corrente na linha de fase considerada, obtiveram-se os resultados
dados pela tabela 3.3.
A amplitude de cada harmónico de corrente pode ser obtida analiticamente, partindo das
tensões do conversor obtidas na tabela 3.2 e aplicando as expressões 3.36/3.37.
Tabela 3.3 — Resultados da simulação Matlab/Simulink® do conversor em malha aberta –
THD da corrente de uma das linhas
 1I h SPWM THIPWM DFTPWM TRIPWM
 1 1I 190.4  (1 p.u.)A 193.7  (1 p.u.)A 192.0  (1 p.u.)A 192.7 (1 p.u.)
 1 2I 0.44% 209.2º  p.u. 0.23% 192.4º  p.u. 0.47% 193.8º  p.u. 0.26% 208.9º  p.u.
 1 3I 0.18% 137.1º  p.u. 0.45% 199.1º  p.u. 0.14% 196.1º  p.u. 0.14% 25.3º  p.u.
 1 5I 0.24% 134.2º  p.u. 0.21% -11.7º  p.u. 0.17% 79.6º  p.u. 0.21% 205.7º  p.u.
 1 7I 0.14% -6.5º  p.u. 0.05% 33.4º  p.u. 0.21% 73.0º  p.u. 0.08% 29.7º  p.u.
 1 9I 0.10% -58.4º  p.u. 0.03% 251.8º  p.u. 0.02% 249.6º  p.u. 0.16% 87.2º  p.u.
 1 38I 4.70% -23.1º  p.u. 3.19% 192.7º  p.u. 4.83% 20.4º  p.u. 2.85% -22.8º  p.u.
 1 40I 0.01% -3.1º  p.u. 0.04% 178.7º  p.u. 0.26% 1.3º  p.u. 0.00% 176.9º  p.u.
 1 42I 4.50% 16.8º  p.u. 3.08% 18.2º  p.u. 4.61% 17.8º  p.u. 2.76% 16.6º  p.u.
 1THD I 7.01% 5.87% 7.29% 5.77%
Para se conseguir uma comparação efetiva do desempenho das modulações, é feita a
análise da amplitude da tensão fundamental, a THD das tensões produzidas e a THD das
correntes nas linhas em função do índice de modulação de amplitude am . Considerando o
mesmo desfasamento aplicado, é feita a variação do índice de modulação de amplitude
de [0:0.1;1.2].
Na figura 3.9, são ilustradas as curvas características da amplitude da tensão
fundamental em função do índice de modulação.
Repara-se que a modulação SPWM não consegue fornecer o mesmo aproveitamento do
Barramento DC na região de sobre-modulação. As restantes técnicas de modulação
apresentam, em termos aproximados, o mesmo desempenho neste fator de avaliação.
Técnicas de Modulação PWM
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Figura 3.9 – Análise da amplitude da tensão fase-neutro fundamental em função do índice de
modulação de amplitude
Na figura 3.10, são ilustradas as curvas características da THD da tensão fase-neutro em
função do índice de modulação de amplitude.
Repara-se que a modulação SPWM fornece um valor maior de THD na região de sobre-
modulação. As restantes técnicas de modulação apresentam, em termos aproximados, o
mesmo desempenho neste fator de avaliação.
Figura 3.10 – Análise da THD da tensão fase-neutro fundamental em função do índice de modulação de
amplitude
Na figura 3.11, são ilustradas as curvas características da THD da corrente de linha  da
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Figura 3.11 – Análise da THD da corrente de linha em função do índice de modulação de amplitude
Relativamente à distorção harmónica de corrente, repara-se que o método DFTPWM
apresentou piores resultados na região linear de funcionamento, muito por força do facto de
utilizar um nº de comutações mais reduzido, que tem por efeito fazer aumentar as oscilações
(ripple) de correntes. Apesar desse revés, a principal vantagem da utilização deste tipo de
modulação está em conseguir aumentar a eficiência do conversor, pela redução do nº de
comutações dos semicondutores.
Para índices de modulação de amplitude crescentes, observou-se que a modulação
sinusoidal SPWM foi divergindo no desempenho obtido em comparação com as restantes nos
fatores de avaliação considerados.
Em termos dos fatores em análise, o destaque vai para a modulação com injeção de 3º
harmónico THIPWM e a modulação com injeção de harmónicos ímpares de 3ªordem TRIPWM.
As duas modulações obtiveram os melhores resultados em todos fatores de desempenho
considerados, e bastante semelhantes entre si.
Contudo, ainda que de forma muito reduzida, observou-se em termos quantitativos que a


























Métodos de Sincronização com a rede
Neste capítulo são apresentados os métodos de sincronização com a rede.
O principal objetivo da utilização do método de sincronização de rede é a obtenção do
correto ângulo de fase da rede por forma a sincronizar a corrente produzida pelo conversor
com a rede elétrica pública.
Os métodos abordados neste trabalho são baseados no mecanismo PLL Phase Locked
Loop. O principal desafio que se coloca ao projeto de um método de sincronização está em
conseguir obter um bom desempenho em condições não ideais da rede, tais como a presença
de harmónicos ou desequilíbrios nas tensões de fase ou desvios na frequência.
4.1 PLL
O mecanismo PLL é um sistema de controlo em malha fechada concebido para estimar a
frequência e o ângulo de fase de um dado sinal de entrada.
Na figura 4.1 é ilustrado o diagrama de blocos que descreve o funcionamento da PLL.
É constituído por três elementos: o detetor de fase Phase Detector, pelo controlador do
sistema LPF e pelo VCO - Voltage Controlled Oscillator.
Figura 4.1 – Esquema básico de PLL [17]
O detetor de fase (Phase detector) compara a fase do sinal de entrada com a fase
estimada e calcula a diferença existente, ou seja, o erro. O elemento LPF (low pass filter)
determina a resposta dinâmica do sistema. O principal objetivo da aplicação deste elemento
é garantir a estabilidade do sistema, removendo as componentes de alta frequência
produzidas pelo detetor de fase. Os parâmetros a ter em consideração neste elemento são a
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margem de ganho e a margem de fase. O resultado final do sistema LPF é produzir a
frequência estimada . O elemento VCO (Voltage controller oscillator)pode ser encarado
como um integrador, que produz o ângulo de fase a partir da frequência estimada.
O funcionamento do mecanismo PLL pode ser descrito pelas seguintes expressões.
 ˆ ( )ff v ft k u t   , ( 4.1)
     ˆ ˆˆ ,    0 2t t t      , ( 4.2)
Onde é a frequência estimada, é o ângulo de fase estimado, é o ganho DC e ( )
é o sinal de controlo produzido pelo LPF.
Se o sistema tiver um erro de fase, o detetor de fase calcula-o. O controlador do sistema
responde, ajustando a frequência estimada por forma a anular esse erro. Se não houver
erro, o sinal de controlo do LPF anula-se fazendo com que, a frequência estimada que
resultante seja a frequência natural .
4.2 Synchronous Reference Frame PLL
O funcionamento básico de uma PLL consiste em ter um sistema realimentado regulado
por um PI que deteta o ângulo de fase. O método Synchronous Reference Frame PLL obtém o
ângulo de fase a partir das tensões da rede. Para o conseguir, é feita a transformação das
tensões do referencial natural abc para o referencial síncrono rotativo dq.














    
    
, ( 4.3)
Para a obtenção do ângulo de fase da rede θ=ωt, a matriz de transformação das tensões






          
, ( 4.4)











         
, ( 4.5)
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O ângulo de fase θ é detetado pela sincronização do vetor de tensão pelo eixo rotativo
direto ou de quadratura do referencial síncrono.
No âmbito deste trabalho, é definida a sincronização do vetor de tensão da rede com eixo
direto d. A matriz de transformação do referencial estacionário αβ para o referencial







         
, ( 4.6)





















               
            
, ( 4.7)
Sendo o ângulo de fase estimado que é a saída do sistema PLL. A partir do referencial
síncrono, a tensão de quadratura Vq é regulada a zero. Quando o erro for nulo, significa que
o referencial síncrono está a rodar à mesma frequência da rede. Na figura 4.2 é ilustrada a
estrutura do método de sincronização SRF-PLL.
Figura 4.2 – Estrutura SRF-PLL
Se em regime permanente   , então pode ser considerada uma aproximação da
função seno para ângulos reduzidos. Desta forma, a função que descreve a tensão de
quadratura Vq pode ser simplificada pela equação 4.8:
 qV V     , ( 4.8)
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A partir da aproximação da equação 4.8, a estrutura de controlo pode ser simplificada
para o esquema da figura 4.3:
Figura 4.3 – Estrutura SRF-PLL simplificada
O objetivo da aplicação do termo de feedforward é permitir que o sinal de controlo
produzido pelo PI seja regulado em zero em regime permanente. No caso em estudo, a
frequência angular da rede considerada é 12 50 radsff  
Com base em [18], a planta do sistema PLL para além de consistir num integrador com
ganho, representado na figura 4.3, também inclui um sistema com atraso de 1ºordem que
representa a amostragem dos sinais adquiridos.
  11 s
VH s s sT
    
, ( 4.9)
Com base em [18,20], escolheu-se recorrer ao método SO - Symmetrical Optimum para
parametrizar o controlador PI. Este método [19] foi proposto por Kessler (1958) com a










      
, ( 4.10)
Onde c é a frequência de cross-over e a é um operador que define a margem de fase
do sistema é dado por:
12arctan 1
aMF a
      , ( 4.11)
O método tem como objetivo maximizar a margem de fase do sistema.
Obtém-se uma resposta em frequência com módulo e fase simétricas em torno da
frequência de cross-over c .
Na figura 4.4 é ilustrada a resposta em frequência.
O método SO - Symmetrical Optimum é indicado para sistemas cuja planta possa ser
descrita pela seguinte função de transferência [19]:







KH s s sT
    
, ( 4.12)
A planta do sistema  2H s tem as mesma características que a modelização da planta
considerada para o modelo da PLL dada pela função  H s , pelo que, a aplicação do método
SO é uma solução viável para parametrizar o PI.
Figura 4.4 – Resposta em frequência em malha aberta segundo Symmetrical Optimum [19]


































Foi considerado o período de amostragem 500μs;  =325VsT V
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Para o projeto do controlador PI do método de sincronização, foi seguida a orientação
apresentada em [18], definindo a frequência angular de cross-over 12 50 radsc  
Significa que a margem de fase é maximizada à frequência da rede.
Na figura 4.5 é ilustrada a forma simétrica das características de ganho e fase do sistema
em torno da frequência angular projetada.
Figura 4.5 – Resposta em frequência em malha aberta do sincronizador SRF-PLL
Pela aplicação da expressão 4.15, obtém-se a função de transferência em malha fechada.
C( ) ( )
( ) 1 ( )
s G s
R s G s  , ( 4.15)
A resposta em frequência da função de transferência em malha fechada é dada pela
figura 4.6
Figura 4.6 – Resposta em frequência em malha fechada do sincronizador SRF-PLL
A função de transferência em malha fechada tem a característica de um filtro
passa-baixo. Este comportamento revela-se apropriado, na medida em que se pretende que o
sincronizador rejeite todas as componentes de frequência acima da fundamental 50Hz.
A largura de banda obtida do sistema em malha fechada foi de 67.3Hz.
Synchronous Reference Frame PLL com aplicação de filtro MAF
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A implementação do modelo foi feita no domínio discreto. A conversão do controlador PI







TzsT TPI K KsT z
              
, ( 4.16)
4.3 Synchronous Reference Frame PLL com aplicação de filtro
MAF
Uma importante característica que o método de sincronização deve possuir, é a
capacidade de filtrar de forma eficaz todas as frequências acima da fundamental, como
forma de combater os desequilíbrios de tensão e também a distorção harmónica da rede.
Em condições de desequilíbrio de rede, a tensão é dividida pelas componentes direta,
inversa e homopolar. Considerando só as componentes direta e inversa V V V  
 
 
   
   
cos cos cos
sin sin sin
V V V V
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   
                
, ( 4.17)
Aplicando a transformada de Park dq dqV T V           
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   
                
               
, ( 4.18)
Em regime permanente, a componente direta e inversa roda à mesma frequência da rede













         
, ( 4.19)
Da expressão anterior conclui-se que decorre oscilações nos eixos direto e de quadratura
a uma frequência de 2ω que são termos resultantes da componente inversa V
Em [3] é feita uma análise mais aprofundada sobre os efeitos na frequência dos sinais da
passagem do referencial rst para dq0. Os efeitos são descritos na tabela 4.1
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Tabela 4.1 — Exemplo de Transformações na ordem do harmónico na passagem de
referencial
Referencial Harmónico directo (+) Harmónico Inverso (-)
abc DC 1+ 1- 2+ 2- 3+ 3-
dq0 1- DC 2- 1+ 3- 2+ 4-
A partir da tabela, conclui-se que a componente direta do harmónico h transforma-se
num harmónico h-1 de sequência direta no referencial dq0. Já a componente inversa do
harmónico h transforma-se num harmónico h+1 no referencial dq0. Também se pode retirar a
conclusão de que os harmónicos ímpares do referencial estacionário abc surgem como
harmónicos pares no referencial dq0. Já os harmónicos pares do referencial estacionário abc
surgem como ímpares no referencial dq0.
Em suma, é necessário que o método de sincronização seja capaz de rejeitar/filtrar as
oscilações descritas. Considerando o método SRF-PLL, uma solução para atenuar os
harmónicos passaria por reduzir a largura de banda do sistema. Contudo, tal solução
compromete a resposta dinâmica do sistema.
No sentido de melhorar o desempenho do método SRF-PLL, são propostas em [20]
melhorias à respetiva estrutura de controlo, com base na aplicação de um filtro no
referencial síncrono rotativo dq.
Na figura 4.7 é ilustrada a solução proposta de filtragem em referencial dq.
Figura 4.7 – Estrutura do método SRF-PLL simplificada com aplicação de filtro no referencial síncrono
dq
A solução mais comum seria a utilização de um convencional filtro passa-baixo de
1ºordem. Da análise da tabela 4.1, para atenuar as oscilações do harmónico da componente
inversa fundamental define-se a frequência de corte do filtro 2f ff 









Contudo, aplicação deste tipo de filtro compromete a resposta dinâmica do sistema.
Em [20] é proposto aplicação de um filtro digital FIR do tipo Moving Average Filter MAF
no método de sincronização SRF-PLL. É demonstrado que a aplicação deste filtro, para além
Synchronous Reference Frame PLL com aplicação de filtro MAF
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de permitir uma maior capacidade de filtragem, também permite obter uma melhor resposta
dinâmica comparativamente à utilização de um filtro passa baixo de 1º ordem.







     , ( 4.21)
O projeto do filtro decorre de dois parâmetros, a frequência de amostragem e a
frequência de corte. A ordem do filtro é dada por:
s
f
N  , ( 4.22)
Projetando o filtro para funcionar a uma frequência de amostragem de 2000Hz, portanto,
12 2000 radss   e com uma frequência de corte a 100Hz, portanto, 12 100 radsf  
O resultado é um filtro de ordem 20N 
A resposta em frequência do filtro projetado é dada pela figura 4.8.
Figura 4.8 – Resposta em frequência do filtro média deslizante MAF
Como se pode observar pela resposta em frequência ilustrada na figura 4.8, o filtro MAF
produz uma boa atenuação à frequência angular de corte projetada e também em seus
múltiplos inteiros. Ou seja, o filtro projetado é capaz de cancelar os harmónicos pares no
referencial dq0 que , que como visto na tabela 4.1, que correspondem aos harmónicos
ímpares do referencial natural abc.
Em [20] é apresentado um procedimento para a parametrização do regulador PI tendo em
conta a presença do filtro MAF na estrutura de controlo. Por forma a permitir o uso do
método Symmetrical Optimum na parametrização do regulador PI, é feita uma aproximação
do filtro digital FIR projetado a um filtro passa-baixo de 1ªordem.
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Esta aproximação decorre do facto do método SO ser recomendado para sistemas cuja
função de transferência em malha aberta possa ser descrita por um sistema de 2ªordem. Uma
vez que o filtro FIR projetado é de ordem bastante elevada ( 20N  ), surge a necessidade
de conseguir essa aproximação para efeitos de modelização.
O filtro de 1ª ordem de aproximação foi modelado a uma constante de tempo 5msf  .





A resposta ao degrau dos dois filtros é ilustrada na figura 4.9.
Figura 4.9 – Resposta ao degrau do filtro MAF e do filtro de 1ªordem aproximado
A planta do sistema considerada resulta em:
1 1( ) 1 1s f
VH s s sT s
         
, ( 4.23)
Uma vez que s fT  vem que o pólo dominante da planta deste sistema pertence ao
filtro de 1ª ordem f , pelo que, o sistema pode ser aproximado por:
1( ) 1 f
VH s s s
     
, ( 4.24)
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Por forma a garantir uma margem de fase de 37º, foi definido o operador 2a  ,
resultando assim a característica de simetria em torno da frequência de cross-over
1100radsc  . Na figura 4.10 é ilustrada a resposta em frequência.
Figura 4.10 – Resposta em frequência em malha aberta do modelo simplificado
A figura 4.10 confere a característica de simetria. Na figura 4.11 é analisada a resposta
em frequência em malha aberta incluindo o sistema que havia sido desprezado (sistema
amostrado com atraso)
Figura 4.11 – Resposta em frequência em malha aberta com filtro de 1ªordem
Definidos os parâmetros do controlador PI, analisa-se o comportamento do sistema
substituindo o filtro de aproximação pelo filtro digital pretendido ao projeto. A análise do
sistema é feita no domínio contínuo. Para isso, recorre-se à transformação do filtro digital
MAF do domínio discreto z para o domínio contínuo s , recorrendo ao método da
transformação bilinear. A resposta em frequência do sistema em malha aberta é dada pela
figura 4.12.
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Figura 4.12 – Resposta em frequência do sistema em malha aberta com filtro MAF no domínio contínuo
A resposta em frequência do sistema garante um sistema estável, uma vez que tanto a
margem de ganho como a margem de fase do sistema são positivos. Partindo dos parâmetros
obtidos pela aplicação do método SO, em [20] são sugeridos nesta fase ajustes nos ganhos do
controlador, por forma a atingir determinados requisitos de Margem de Ganho e Margem de
Fase de projeto. Os valores obtidos são considerados satisfatórios pelo que não serão feitos
tais ajustes. A largura de banda medida da resposta do sistema em malha fechada é de
202rad/s (32Hz).
4.4 Multiple Synchronous Reference Frame PLL
O método de sincronização Multiple Synchronous Reference Frame -MSRF é uma proposta
de melhoria feita no âmbito deste trabalho em relação ao método de sincronização Double
Synchronous Reference Frame-DSRF descrito em [21].
O conceito do método DSRF está em considerar a influência da componente inversa do
harmónico fundamental que resulta dos desequilíbrios nas tensões da rede.
Através da utilização das expressões de desacoplamento 4.26, 4.27, o método é capaz de
cancelar as oscilações à frequência de 2ω que decorrem da passagem para referencial
síncrono girante dq [22].
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, ( 4.27)
Para o conseguir, recorrem-se a filtros passa baixo LPF com vista em calcular as
amplitudes das componentes direta e inversa v (grandezas contínuas) dos eixos dq.
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A principal vantagem da utilização deste método está em conseguir não acoplar um filtro
diretamente ao circuito de estimação do ângulo de fase, contrariamente ao método descrito
no subcapítulo 4.3. Deste modo, pode existir um maior potencial em conseguir obter uma
largura de banda mais elevada para a estimação do ângulo de fase.
Na figura 4.13 é ilustrada a estrutura do método de sincronização Double Synchronous
Reference Frame PLL.
Figura 4.13 – Estrutura Double Synchronous Reference Frame PLL [22]
Contudo, a estrutura apresentada na figura 4.13 tem a desvantagem de só considerar
apenas a componente inversa do harmónico fundamental da tensão da rede. Ou seja, na
presença de harmónicos de rede de ordem superior, uma vez que o método não os estima e
cancela, a sincronização fica comprometida.
A proposta de melhoria apresentada no âmbito deste trabalho tem em vista conseguir
decompor a tensão da rede nos vários harmónicos constituintes e nas respetivas componentes
simétricas. Pretende-se a obtenção múltiplos referenciais síncronos no lugar de considerar
apenas o duplo referencial síncrono referente ao harmónico fundamental.
No âmbito deste trabalho, é considerada a presença do 1º, 3º, 5º, 7º e 9º harmónico e
respetivas componentes simétricas. Para o cálculo das componentes direta e inversa dos
harmónicos, é feita a utilização do filtro de média MAF, dada a sua eficácia em atuar como
filtro passa-baixo. Desta forma é possível extrair de forma eficaz a componente contínua dos
sinais em causa.
Apenas se considera uma rede de desacoplamento, a que permite extrair a componente
direta do harmónico fundamental e que naturalmente terá de considerar todos os harmónicos
estimados. Na figura 4,14 é ilustrada a estrutura proposta para o método de sincronização
MSRF.
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Figura 4.14 – Estrutura Multiple Synchronous Reference Frame MSRF-PLL
A rede de desacoplamento é um desenvolvimento da expressão 4.26, considerando agora
os vários harmónicos em causa e respetivas componentes simétricas:
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A parametrização do regulador PI para a deteção do ângulo de fase foi feita na mesma
linha de orientação que no subcapítulo 4.3, utilizando os filtros com as mesmas
características. Foi definida uma largura de banda superior ao controlador 1160 radsc  .
4.5 Adaptive Notch Filter PLL
O filtro ANF é uma estrutura adaptativa que permite extrair as componentes sinusoidais
de um dado sinal periódico através do seguimento da sua frequência [23-25]. O
comportamento dinâmico do filtro tem as mesmas características de um filtro ressonante.
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O parâmetro  é igual à frequência estimada e os termos ,  são parâmetros que
definem a velocidade de convergência do filtro ANF.
Na figura 4.15 é ilustrada a estrutura do filtro ANF.
Figura 4.15 – Filtro ANF [25]
As equações dinâmicas de 4.30 revelam-nos que a componente fundamental do sinal de
entrada é dado por 1x , e o sinal ortogonal desfasado 90º é dado por: 1x  . No âmbito da
aplicação deste filtro num sincronizador de rede, é desejável a estimação de um dado
número de harmónicos que constituem o sinal de tensão da rede. Ou seja, usar uma estrutura
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Figura 4.16 – Estrutura filtro ANF para extração de 1º, 5ª e 7º harmónico[25]
No âmbito deste trabalho, é considerado a presença do 1º, 3º, 5º, 7º e 9º harmónico. Ou
seja, é projeto um filtro ANF composto em cinco sub-filtros. Para o projeto do sincronizador
de rede baseado em ANF, considera-se a estrutura ilustrada na figura 4.17.
Figura 4.17 – Estrutura do método ANF-PLL proposto
Como a implementação no âmbito deste trabalho é feita no plano digital e à frequência
de amostragem relativamente baixa de 2kHz considerada para o projeto, levantam-se
questões relativas à discretização do filtro ANF. Mais propriamente, questiona-se a eficácia
com que os harmónicos conseguem ser estimados e desta forma conseguir extrair componente
fundamental do sinal com a precisão necessária.
É por essa razão que se opta por implementar este método de sincronização de rede em
dois estágios de filtragem. No 1º estágio, aplica-se a estrutura de filtro ANF, e no segundo
estágio aplica-se o filtro MAF. Os parâmetros considerados para o filtro são 1.5,  =1  .





Foi analisado o funcionamento dos métodos de sincronização desenvolvidos em ambiente
Matlab/Simulink®. Os critérios definidos para medir o desempenho dos métodos de
sincronização foram baseados em [26] e são os seguintes:
 Overshoot da tensão da componente direta de quadratura Vq
 Tempo de estabelecimento da componente direta de quadratura Vq
 Overshoot da  frequência angular estimada ω
 Tempo de estabelecimento da frequência angular estimada ω
 Erro do ângulo de fase estimada face ao ângulo de fase da componente direta de
tensão ˆ 
 THD da função cosseno do ângulo estimado
Os requisitos de projecto para os sincronizadores são:
 O tempo do estabelecimento da tensão de quadratura Vq é medido quando o sinal
estabiliza dentro da janela [-0.05Vd;+ 0.05Vd]
 O tempo de estabelecimento da frequência angular ω é determinado quando o
sinal estimado estabiliza dentro da janela +-1% da referência.
A implementação de todos os métodos de sincronização desenvolvidos foi feita no
domínio discreto.
Figura 4.18 – Modelo Matlab/Simulink® ensaio dos sincronizadores
Os parâmetros considerados para o equivalente de Thévenin e filtro de rede foram
0.1 ,    1mHeq eqR L   .
O funcionamento dos métodos de sincronização é testado para as quatro situações
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1) Condições ideais de rede
2) Queda brusca de amplitude de uma tensão de fase
3) Distorção Harmónica de Baixa ordem
4) Ligação a carga não linear, na presença de condições  2) e 3)
Em todas as condições são ilustradas as seguintes variáveis:
 As tensões no referencial síncrono girante dV , qV
 A frequência angular estimada ˆ
 O ângulo de fase estimado ˆ em radianos e o erro do ângulo de fase estimada
face ao ângulo da componente directa medido em graus ˆ 
4.6.1 - Condições ideais de rede
É analisado o funcionamento em condições ideais de rede, com ligação a uma carga
trifásica equilibrada e linear.
Figura 4.19 – Análise de componentes simétricas em regime de funcionamento com condições ideais
Os resultados da análise das componentes simétricas indicam que a ligação da carga não
introduziu assimetrias ou desequilíbrio na rede, pelo que se pode concluir que existe um
funcionamento da rede elétrica em regime simétrico e equilibrado, conforme ilustrado na
figura 4.19.
O ângulo de fase calculado para a componente directa foi de 6.8833º  .
Os resultados obtidos para a estimação das grandezas elétricas da rede por parte dos




Figura 4.20 – Sincronização- tensões estimadas em regime simétrico e equilibrado
Figura 4.21 – Sincronização- frequência angular estimada em regime simétrico e equilibrado
Figura 4.22 – Sincronização- ângulo de fase estimado em regime simétrico e equilibrado
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Os resultados obtidos são quantificados na tabela 4.2.
Tabela 4.2 - Desempenho dos sincronizadores em condições ideais
( )qPO V ( )Settling qt V ˆ( )PO  ˆ( )Settlingt  ˆ  ˆ(cos )THD 
SRF-PLL 1.22% 2.5ms 0.05% 5.0ms 0º 0%
MAF-PLL 5.48% 36.5ms 0.33% 15.0ms 0º 0%
MSRF-PLL 3.65% 17.5ms 1.79% 16.5ms 0º 0%
ANF-PLL 29.10% 63.5ms 2.34% 37.0ms 0º 0%
Os sincronizadores cumpriram os requisitos propostos neste regime de funcionamento,
com destaque para o método SRF-PLL, que apresentou os melhores resultados.
4.6.2 - Desequilíbrio de Tensões
Pretende-se testar o funcionamento dos sincronizadores aquando de uma queda brusca de
tensão numa das fases. É aplicada uma redução de 20% na amplitude de uma das fases no
instante t=0.2s. É feita a análise das componentes simétricas. Os resultados obtidos são
ilustrados na figura 4.23.
Figura 4.23 – Análise de componentes simétricas em regime de desequilíbrio de tensões
A análise das componentes simétricas indica-nos a presença da componente direta e
também da componente inversa e homopolar.
O ângulo de fase calculado para a componente directa foi de 6.8833º  .
Os resultados obtidos por parte dos sincronizadores no que respeita à estimação das




Figura 4.24 – Sincronização- tensões estimadas em regime de desequilíbrio de tensões
Figura 4.25 – Sincronização- frequência angular estimada em regime de desequilíbrio de tensões
Figura 4.26 – Sincronização- ângulo de fase estimado em regime de desequilíbrio de tensões
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Os resultados obtidos são quantificados na tabela 4.3.
Tabela 4.3 - Desempenho dos sincronizadores em condições de desequilíbrio de tensões
( )qPO V ( )Settling qt V ˆ( )PO  ˆ( )Settlingt  ˆ  ˆ(cos )THD 
SRF-PLL 21.10% Na(*) 12.56% Na(*) -1.08º 1.59%
MAF-PLL 6.26% 6.5ms 0.72% 0ms 0º 0%
MSRF-PLL 3.65% 0ms 1.79% 9.5ms 0º 0%
ANF-PLL 29.09% 23.0ms 2.34% 0ms 0º 0%
Na(*) – Em regime de oscilação, fora dos requisitos propostos
O método SRF-PLL apresentou mau desempenho. Os métodos MAF, MSRF e ANF estimaram
todas as grandezas dentro dos requisitos propostos.
4.6.3 - Presença de distorção harmónica de baixa ordem
É analisado o funcionamento da rede elétrica com a adição de 20% do 7º harmónico de
componente inversa e também de 10% do 9º harmónico de sequência inversa no instante
t=0.2s.
Figura 4.27 – Análise de componentes simétricas em regime de distorção harmónica de baixa ordem
A análise das componentes simétricas da figura 4.27 indica-nos a presença da
componente fundamental de frequência na sequência directa e da componente dos
harmónicos na sequência inversa, conforme o pretendido.
O ângulo de fase calculado para a componente directa foi de 6.8833º  .




Figura 4.28 – Sincronização - tensões estimadas em distorção harmónica de baixa ordem
Figura 4.29 – Sincronização- frequência angular estimada em distorção harmónica de baixa ordem
Figura 4.30 – Sincronização - ângulo de fase estimado em distorção harmónica de baixa ordem
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Os resultados obtidos são quantificados na tabela 4.4
Tabela 4.4 - Desempenho dos sincronizadores em condições de distorção harmónica de baixa
ordem
( )qPO V ( )Settling qt V ˆ( )PO  ˆ( )Settlingt  ˆ  ˆ(cos )THD 
SRF-PLL 82.37% Na(*) 25.27% Na(*) 1.35º 1.74%
MAF-PLL 2.71% 0ms 0.26% 0ms 0º 0%
MSRF-PLL 1.5% 0ms 5.29% 10ms 0º 0%
ANF-PLL 1.01% 0ms 0.1% 0ms -0.02º 0%
Na(*) – Em regime de oscilação, fora dos requisitos propostos
Na presença de distorção harmónica de baixa ordem, à exceção do 1º método SRF-PLL,
todos os restantes sincronizadores conseguiram a estimação das grandezas dentro dos
requisitos propostos. De realçar que nesta simulação foram incluídos harmónicos que tanto o
método MSRF-PLL como o ANF-PLL estavam preparados para os estimar e cancelar.
Uma nota também para o método ANF-PLL. Repara-se um desvio quase desprezável na
deteção do ângulo de fase. A razão deste desvio confirma os problemas que vêm da
discretização do método de sincronização abordados no subcapítulo 4.5. Se as tensões
estimadas pelo filtro ANF estiverem com erro, o sincronizador PLL é inevitavelmente
alimentado com um sinal presente desse erro. Tal desvio pode ser anulado através do
aumento da frequência de amostragem.
4.6.4 - Ligação a carga não linear, na presença de distorção harmónica de
baixa ordem e em desequilíbrios de tensões
Pretende-se testar o funcionamento dos métodos de sincronização nas condições de 4.6.2
e 4.6.3 mais a ligação de uma carga não linear- retificador a díodos. A ligação da carga não
linear pretende a adicionar ao sistema harmónicos de tensão acima dos que foram
considerados no projeto dos sincronizadores (acima do 9º harmónico).
Desta forma, pretende-se avaliar a robustez dos métodos de sincronização em condições
fortemente distorcidas.




Figura 4.31 – Análise de componentes simétricas em regime fortemente distorcido
A análise das componentes simétricas indica que, a ligação do rectificador a díodos
introduziu múltiplos harmónicos de sequência directa e inversa no sistema.
O ângulo de fase calculado para a componente directa do harmónico fundamental foi
4.901º  .
O desempenho dos sincronizadores é ilustrado nas figuras 4.32, 4.33, 4.34.
Figura 4.32 – Sincronização- tensões estimadas em regime fortemente distorcido
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Figura 4.33 – Sincronização- frequência angular estimada em regime fortemente distorcido
Figura 4.34 – Sincronização - ângulo de fase estimado em regime fortemente distorcido
Os resultados obtidos são quantificados na tabela 4.5.
Tabela 4.5 - Desempenho dos sincronizadores em condições fortemente distorcidas
( )qPO V ( )Settling qt V ˆ( )PO  ˆ( )Settlingt  ˆ  ˆ(cos )THD 
SRF-PLL 27.67% Na(*) 27.67% Na(*) 1.35º 2.69%
MAF-PLL 5.48% 14.5ms 0.33% 12.5ms 0º 0%
MSRF-PLL 3.69% 10ms 6.07% Na(*) -0.02º 0.14%
ANF-PLL 29.09% 35ms 2.34% 20ms -0.03º 0%
Na(*) – Em regime de oscilação, fora dos requisitos propostos





O sincronizador MSRF-PLL apresentou distorção na frequência angular estimada e também
distorção no cosseno do ângulo estimado. A razão está no facto de este sincronizador não
estar a estimar todos os harmónicos presentes na rede acima do 9º. Ao não serem estimados
esses harmónicos, o desacoplamento na componente direta fundamental não cancela a
presença desses harmónicos, sendo depois o sincronizador PLL alimentado com um sinal
poluído desses harmónicos.
Já o sincronizador ANF-PLL apresentou um ligeiro desvio na deteção do ângulo de fase,
pela mesma razão de na estimação da tensão fundamental não contemplar harmónicos de
ordem superior a 9º.
4.6.5 - Discussão de Resultados
O método SRF-PLL revelou bom funcionamento apenas para condições ideais de rede. Em
condições não ideais de rede, o método falha na estimação de grandezas.
O método MAF-PLL revelou um bom funcionamento para os quatro casos em estudo. O
filtro Moving Average filter foi capaz de rejeitar todas as frequências acima da fundamental
e com isso fornecer à entrada do sincronizador SRF-PLL um sinal “limpo” de todas as
distorções e com isso permitir estimar corretamente todas as grandezas da componente
fundamental de frequência.
O método MSRF-PLL foi uma oportunidade de melhoria explorada no âmbito deste
trabalho com vista em encontrar uma solução que pudesse obter melhor desempenho que o
MAF-PLL. No essencial, é um método que procura não ligar um filtro em série com a
estimação do ângulo de fase e dessa forma aumentar a resposta dinâmica do sistema. A
solução é válida desde que sejam considerados na rede de desacoplamento todos os
harmónicos presentes na tensão da rede.
O método ANF-PLL surge como uma solução de filtragem diferente, através da utilização
de filtros do tipo rejeita banda, no princípio de não influenciar tão negativamente a resposta
dinâmica do sistema quanto um filtro passa-baixo. Da análise que foi feita, conclui-se que
esta solução tem potencial para melhoria, caso sejam utilizadas frequências de amostragem
mais elevadas. Contudo, face a frequências de amostragem mais baixas, as tensões direta do
harmónico fundamental podem surgir com erros de estimação. Consequentemente, o circuito
de estimação do ângulo de fase é alimentado com um incorreto com uma componente direta
fundamental incorreta. Em termos de comparação do desempenho dos sincronizadores, a
solução mais atrativa em termos de resposta dinâmica, capacidade de rejeitar as distorções
da rede e também considerando a simplicidade de processamento, é o método de
sincronização MAF-PLL.
Capítulo 5
Controlo do Conversor Trifásico
Neste capítulo, é apresentado o desenvolvimento do algoritmo de controlo do conversor
trifásico do tipo fonte de tensão.
5.1 Controlo vetorial da corrente orientado à tensão da rede
em referencial síncrono girante dq
No capítulo 3, foi introduzido o modelo do conversor no referencial síncrono girante dq. A
transformação dos eixos permite encarar as variáveis da rede como grandezas contínuas.
Concluiu-se a existência de um acoplamento entre as correntes do eixo direto e de
quadratura. Ou seja, a variação de corrente num eixo produz alterações no outro. O modelo
do sistema no referencial dq é dado pelo sistema de equações 5.1
d
cv_d d rd q
q
cv_q q rq d
dIV RI L V L Idt
dIV RI L V L Idt


          
, ( 5.1)
A variável de controlo mais importante do sistema de conversão é a corrente. As
eventuais restantes malhas de controlo a considerar, tais como a reguladores de potência ou
o controlador da tensão no barramento DC são malhas externas que recorrem à malha de
controlo da corrente. O sistema de equações 5.2 expressa o funcionamento da malha de
corrente. É determinada a tensão de saída que o conversor tem de produzir por forma a
conseguir produzir uma dada corrente de referência através da estrutura de desacoplamento
de feedforward. A queda de tensão no filtro é compensada recorrendo a controladores
lineares do tipo PI.
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, ( 5.2)
Na figura 5.1, é apresentada a estrutura de controlo proposta para o sistema, incluindo o
método de sincronização definido no capítulo 4.
Figura 5.1 – Estrutura proposta de controlo vetorial de corrente orientado à tensão da rede em
referencial dq
No capítulo 3 foi introduzida à ligação do conversor à rede através um filtro do tipo L.
Contudo, para aplicações à rede elétrica, a ligação de filtros do tipo LCL é mais comum,
pela razão de permitirem uma maior atenuação dos harmónicos produzidos à frequência de
comutação.
Comparativamente, a ligação com um filtro do tipo LCL representa uma solução mais
favorável em termos da relação custo-benefício pois consegue, com indutâncias mais
reduzidas, ter o mesmo poder de atenuação que um filtro do tipo L. O único revés está na
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existência de um sistema mais complexo a controlar, devido ao problema de estabilidade que
existe com o efeito de ressonância do filtro.
No âmbito deste trabalho, é avaliada a ligação do conversor aos dois tipos de filtro.
A função de transferência de um filtro do tipo L que relaciona a tensão do conversor com






U s sL R  , ( 5.3)
A parametrização do sistema com ligação à rede através de um filtro do tipo L é dada
pela tabela 5.1.
Tabela 5.1 - Parametrização do sistema com ligação à rede através de filtro L
Tensão Composta do lado AC 3.230VacrdV 
Frequência angular da rede -12 50rads  
Tensão Contínua do lado DC 700VdcV 
Indutância do filtro 1.5mHfL 
Resistência do filtro 0.1fR  
Frequência de amostragem/comutação 2000Hzsf 
A ligação do conversor a um filtro do tipo LCL é dada pela figura 5.2.
Figura 5.2 – Ligação do conversor a um filtro do tipo LCL [27]
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 , ( 5.4)
O projeto do filtro LCL foi feito seguindo as recomendações de [16]. São dadas as
seguintes restrições para a escolha da frequência de ressonância do filtro:







ff f  , ( 5.5)
O limite inferior vêm no sentido de impedir que os harmónicos de baixa ordem da rede
entrem na região de frequência de ressonância do filtro. Já o limite superior, vêm no sentido
do princípio de amostragem do teorema de nyquist. A frequência de ressonância escolhida foi
de 920Hz. Os parâmetros a considerar do sistema são expressos na tabela 5.2
Tabela 5.2 – Parâmetrização do sistema com ligação à rede através de filtro LCL
Tensão Composta do lado AC 3.230VacrdV 
Frequência angular da rede -12 50rads  
Tensão Contínua do lado DC 700VdcV 
Indutância do lado da rede 0.2mHfgL 
Resistência do lado da rede 0.1fgR  
Indutância do lado do conversor 0.6mHfcL 
Resistência do lado do conversor 0.1fcR  
Condensador do lado AC 200 FfC 
Frequência de amostragem/comutação 2000Hzsf 
A resposta em frequência dos dois filtros projectados é dada pela figura 5.3.
Figura 5.3 – Resposta em frequência dos dois filtros
A função de transferência de um filtro do tipo LCL que relaciona a tensão do conversor
com a corrente do lado da rede é dada por:
 
   3
1g
c fg fc f fg fc
I s
U s s L L C s L L   , ( 5.6)
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A resposta em frequência dos dois filtros projetados é dada pela figura 5.3
Contudo, a modelação dos dois filtros tem que ser feita incluindo as perdas magnéticas
nas indutâncias. Normalmente, essas perdas são modeladas como resistências ligadas em
paralelo com a indutância. Foi considerado o mesmo valor de [27]: 95fec fegR R   .
Para o filtro L, sendo o sistema mais básico, é considerada apenas a indutância do lado do
conversor. Em termos da modelação do filtro L incluindo as perdas magnéticas têm-se que:
 
   g f fecc f f fec f fec
I s sL R
U s sL R R R R
   , ( 5.7)
O projeto do controlador de corrente do tipo PI, para além de considerar a função de
transferência do filtro, também tem de incluir o atraso devido do próprio funcionamento do
processo de controlo. Existem vários atrasos a considerar num sistema de controlo.
Essencialmente são considerados o tempo de aquisição das entradas (conversão A/D), o
tempo de processamento e também o tempo de atuação por PWM.
No âmbito deste projeto, foi definido que, o período de amostragem seria igual ao
inverso da frequência de comutação. Por outras palavras, a aquisição, processamento e
atuação ocorrem todos ao mesmo período de amostragem. Para modelar esse atraso na malha
de controlo, definiu-se a seguinte função de transferência de 1ªordem.
  ,1 PWM dcm PWMs rd
K VG s KsT V  , ( 5.8)
Assumindo que o barramento DC tem um valor constante de tensão, e que as únicas
perturbações existentes vêm do lado da rede, é respresentada a malha de controlo da figura
5.4.
Figura 5.4 – Malha de Controlo de Corrente
O projeto do controlador é definido para o domínio discreto. Foi utilizada a técnica de
discretização do tipo Forward Euler, para obter a planta do sistema a controlar no domínio
discreto:
      1,    sm f
s
zG z G s G s T
   , ( 5.9)




Através das ferramentas de controlo Matlab/SISOTool®, foi definido o controlador do
sistema. O principal critério considerado no projecto da resposta do sistema foi a ausência de
sobre-elevações no seguimento da referência.
Na figura 5.5 é a analise de estabilidade considerada na parametrização do PI para
conseguir a obtenção da resposta em degrau ilustrada na figura 5.6.
Figura 5.5 – Análise de Estabilidade filtro L
Figura 5.6 – Critérios para resposta ao degrau do sistema com ligação filtro L
Para o projecto do controlo do sistema com ligação à rede através do filtro do tipo LCL,
teve que ser considerada a modelização do sistema no referencial síncrono girante dq.
O circuito da figura 5.7 representa o modelo do filtro LCL no referencial síncrono girante
dq.
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Figura 5.7 – Circuito equivalente do filtro LCL em referencial síncrono girante dq [27]
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Em [27] é dada a função de transferência do filtro LCL usando realimentação de corrente
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A estrutura de controlo, segue a mesma a linha de orientação do filtro L.




As equações de desacoplamento apresentadas em 5.2 mantém-se, apenas o valor da
indutância considerada vêm da soma da indutância do lado do conversor e da indutância do
lado da rede [27]. Ou seja, considerando a expressão 5.2, substitui-se fc fgL L L  .
Recorrendo às ferramentas de controlo do Matlab/SISOtool®, é ilustrada na figura 5.5
análise de estabilidade do sistema para o filtro LCL para o projecto do controlador PI.
Na figura 5.6 é ilustrada a resposta ao degrau obtida.
Figura 5.8 – Análise de estabilidade filtro LCL
Figura 5.9 – Critérios para a resposta em degrau filtro LCL
A função de transferência do controlador PI discretizada vem na forma:
  1sp i
TPI z K K z   , ( 5.12)
Para conseguir a passagem do domínio das frequências para o domínio discreto têm-se
que:
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, ( 5.13)
A implementação do algoritmo de controlo foi feita através de um único bloco de código,
executado à frequência de amostragem. Para além deste, existe mais um bloco PWM
responsável pela geração dos impulsos para os interruptores, e cujos sinais moduladores são
recarregados à frequência de amostragem.
A implementação do algoritmo de controlo foi feita através de código Matlab/Simulink®.
A modulação PWM escolhida é a Triple Harmonics.
Da análise que foi feita no capítulo 4, o método de sincronização mais atractivo foi
Synchronous Reference Frame PLL com aplicação do filtro de média deslizante MAF.
Partindo desse método, a condição para o arranque do conversor é o de que o valor da
frequência angular estimada tenha estabilizado à restrição de 1ˆ 2 50 1 rads   
Figura 5.10 – Modelo Matlab/Simulink® do controlo vetorial de corrente em filtro L
O projecto do método de sincronização com a rede foi feito fazendo a sincronização do
vector da tensão da rede com o eixo directo.
Significa que a componente activa das correntes do sistema é representada pelo eixo
directo dI enquanto que a componente reactiva das correntes é dada pelo eixo de
quadratura qI do referencial síncrono rotativo dq.
Para analisar os resultados obtidos do projecto, é feito um teste ao controlo do sistema.
No arranque do sistema, a referência de corrente activa colocada: * 0AdI  .
Depois, é colocada uma referência de funcionamento como inversor: * 200AdI   no
instante t=0.2s. Segue-se depois a passagem de referência de funcionamento do conversor
como rectificador * 200AdI  , no instante t=0.5s
A referência de corrente de energia reactiva é colocada a zero * 0qI  .




A resposta transitória obtida no referencial síncrono girante dq a nível da regulação das
correntes para a ligação do conversor à rede pelo filtro L é ilustrada na figura 5.11.
Figura 5.11 – Resposta transitória obtida para filtro L em condições ideais de rede
As formas de onda obtidas no referencial rotativo dq denunciam uma ligeira distorção em
torno das grandezas contínuas de referência em regime permanente. Essa distorção deve-se à
presença de distorção harmónica de baixa ordem provocada pelo conversor, mais
concretamente pela modulação PWM, devido ao uso de uma frequência de comutação baixa.
Na tabela 5.3, são quantificados os valores em módulo dos harmónicos em questão.
Na figura 5.12 estão representadas as formas de onda de tensão/corrente obtidas da
simulação.
Figura 5.12 – Formas de onda de tensões/correntes obtidas filtro L – condições ideais de rede
Na tabela 5.3 é feita a análise FFT das correntes de fase da ligação do conversor à rede
através de um um filtro do tipo L
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Tabela 5.3 – Análise FFT das correntes de fase ligação a filtro L em condições ideais de rede
 I h aI bI cI
 1I 194.3 90.6º (A) 193.8 29.3º (A) 194.4 210.8º (A) Média
 2I 0.15% 0.14% 0.14% 0.14%
 3I 0.21% 0.04% 0.19% 0.15%
 5I 0.13% 0.13% 0.21% 0.16%
 7I 0.15% 0.07% 0.21% 0.14%
 9I 0.03% 0.08% 0.05% 0.05%
 38I 1.65% 1.66% 1.63% 1.65%
 40I 0.01% 0.01% 0.00% 0.14%
 42I 1.61% 1.61% 1.59% 1.60%
 THD I 3.88% 3.88% 3.88% 3.88%
A THD média das três fases resultou em 3.88%.
Foi feita a simulação do mesmo ensaio, mas considerando a ligação do conversor à rede
através de um filtro LCL. Na figura 5.13 é ilustrado o modelo Matlab/Simulink® projetado.
Figura 5.13 – Modelo Matlab/Simulink® Controlo vectorial de Corrente em filtro LCL
A resposta transitória obtida para o filtro LCL a nível do controlo de correntes no
referencial síncrono girante dq é dada pela figura 5.14.




Figura 5.14 – Resposta transitória em filtro LCL em condições ideais de rede
A resposta transitória atingiu os critérios de projeto. De notar que, o projeto do
controlador e respetiva modelação, tinha como base a aquisição de corrente do lado do
conversor. Ou seja, a transformação de correntes da figura 5.14 vem do lado do conversor.
Na figura 5.15 estão representadas as formas de onda de tensão/corrente obtidas do lado
da rede no referencial natural.
Figura 5.15 – Formas de onda de Tensões/Correntes obtidas filtro LCL- condições ideais de rede
Na tabela 5.4, são quantificados os resultados obtidos da ligação do conversor à rede
através de um filtro LCL a partir da análise FFT das correntes de fase. A THD média das
três fases resultou em 2.08%.
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Tabela 5.4 – Análise FFT das correntes de fase ligação a filtro LCL em condições ideais de
rede
 I h aI bI cI
 1I 199.6 95.1º (A) 196.7 24.9º (A) 198.1 215.8º (A) Média
 2I 0.44% 0.23% 0.33% 0.33%
 3I 1.07% 1.39% 1.45% 1.30%
 5I 0.11% 0.12% 0.18% 0.14%
 7I 0.45% 0.59% 0.16% 0.40%
 9I 0.44% 0.34% 0.17% 0.32%
 38I 0.78% 0.77% 0.78% 0.78%
 40I 0.01% 0.01% 0.01% 0.01%
 42I 0.60% 0.59% 0.60% 0.60%
 THD I 2.02% 2.12% 2.11% 2.08%
Na tabela 5.5 é feita uma comparação dos resultados obtidos da ligação dos dois filtros do
conversor à rede.
Tabela 5.5 – Resumo de resultados obtidos da ligação dos filtros L e LCL
 I h Filtro L Filtro LCL
 2I 0.14% 0.33%
 3I 0.15% 1.30%
 5I 0.16% 0.14%
 7I 0.14% 0.40%
 9I 0.05% 0.32%
 38I 1.65% 0.78%
 40I 0.14% 0.01%
 42I 1.60% 0.60%
 aTHD I 3.88% 2.08%
Pela análise da tabela, repara-se que o filtro LCL produziu correntes com menor THD.




Sobretudo pela maior atenuação que se observou nos harmónicos em torno da frequência
de comutação. Comparando com a resposta transitória que foi obtida no filtro L, comprovou-
se o maior potencial da ligação do filtro LCL em termos da dinâmica obtida, muito pelo facto
de no projecto do filtro LCL estarem presentes indutâncias de menor dimensão.
De mencionar também a presença dos harmónicos de baixa ordem em ambos os filros,
assunto que foi abordado no capítulo 3.
5.2 Controlo vetorial da corrente orientado à tensão da rede
em duplo referencial síncrono girante dq
Um dos problemas que decorre da estrutura de controlo apresentado na figura 5.1, é o de
o projeto do controlador assumir a presença condições ideais de rede. Ou seja, na condição
de desequilíbrios das tensões de fase do sistema trifásico, a estrutura de controlo não está
preparada para responder de forma adequada.
No capítulo 4, foram descritos os efeitos na frequência dos sinais na passagem do
referencial rst para dq0. No caso em concreto, concluiu-se que a componente negativa do
harmónico fundamental no referencial rst produzia, no referencial síncrono girante, um
harmónico  de 2ªordem.
Na figura 5.16 é ilustrado o desacoplamento proposto no âmbito deste trabalho.
Figura 5.16 – Desacoplamento de variáveis no referencial síncrono girante dq
Por forma a que o controlador não transmita este harmónico de 2ª ordem para o sistema,
é feito o desacoplamento das correntes e tensões do sistema nas componente direta e inversa
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do harmónico fundamental, para que seja possível regular estas duas componentes de forma
separada. Através da aplicação do filtro de média MAF, é possível remover as oscilações que
surgem da passagem dos referenciais e com isso obter a correta estimação das grandezas.
Na figura 5.17 é apresentada a estrutura de controlo. O referencial síncrono da
componente inversa é governado pelas mesmas equações da componente direta. A diferença
está apenas nos termos de desacoplamento dos eixos direto e de quadratura, que vêm com
sinal invertido. A razão prende-se com o facto de o referencial da componente inversa rodar
à mesma velocidade, só que em sentido inverso  . Por essa razão, tem-se que:
 
 
1 * 1 1 1 1
cv_d d q
1 * 1 1 1 1
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, ( 5.15)
Figura 5.17 – Estrutura de controlo em duplo referencial síncrono girante dq
Naturalmente que se pretende anular a componente inversa da corrente, portanto as
referências de corrente direta e de quadratura do controlador vetorial da componente




inversa são zero. Relativamente à parametrização dos controladores PI, esta teve que
considerar a introdução do filtro de média na malha de controlo de corrente.
Figura 5.18 – Malha de Controlo de corrente com realimentação em filtro de média deslizante MAF
Devido à introdução do filtro MAF, a dinâmica do controlador de corrente teve que ser
revista para ambos os controladores considerados para L e LCL. Na figura 5.19, 5.20 é
ilustrada a análise de estabilidade para o filtro de ligação do tipo L e resposta em degrau.
Figura 5.19 – Análise de estabilidade do filtro L em duplo referencial síncrono girante dq
Figura 5.20 – Critérios para resposta em degrau em duplo referencial síncrono girante dq filtro L
A análise de estabilidade considerada para o filtro de ligação à rede do tipo LCL é dada
pela figura 5.21. A resposta em degrau considerada é dada pela figura 5.22.
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Figura 5.21 – Análise de estabilidade do filtro LCL em duplo referencial síncrono girante dq
Figura 5.22 – Critérios para resposta em degrau em duplo referencial síncrono girante dq filtro LCL
Para efeitos da simulação, com o intuito de gerar uma componente inversa de tensão,
impõe-se uma queda abrupta de amplitude numa das tensões das fases em 40% no instante
t=0.35s. Coloca-se a referência de funcionamento como inversor no instante t=0.1s,
seguindos-se o funcionamento como rectificador no instante t=0.5s. Na figura 5.23 é ilustrada
o controlo de correntes na ligação do conversor à rede por um filtro L
Figura 5.23 – Resposta transitória obtida para filtro L em condições de desequilíbrio de tensões
Na figura 5.24, são ilustradas as formas de onda de tensão/corrente obtidas.




Figura 5.24 – Formas de onda de Tensões/Correntes obtidas para filtro L em condições de desequilíbrio
É visível na figura 5.24, o regime simétrico e equilibrado das correntes. Na tabela 5.6,
são quantificados os resultados obtidos pela análise FFT.
Tabela 5.6 – Análise FFT das correntes de fase ligação a filtro L em condições de
desequilibrio da rede
 I h aI bI cI
 1I 199.7 90.2º (A) 199.1 30.2º (A) 197.9 210.2º (A) Média
 2I 0.14% 0.10% 0.09% 0.11%
 3I 0.33% 0.22% 0.18% 0.24%
 5I 0.10% 0.14% 0.15% 0.13%
 7I 0.02% 0.12% 0.12% 0.09%
 9I 0.09% 0.07% 0.05% 0.07%
 38I 1.64% 1.23% 1.00% 1.29%
 40I 0.76% 0.21% 0.56% 0.51%
 42I 1.61% 1.21% 0.98% 1.27%
 THD I 3.93% 3.56% 3.48% 3.66%
A condição de regime simétrico e equilibrado vem de      1 1 1 0a b cI I I   . O
resultado da aplicação da expressão foi de 0.36 43.1º (A) . Dado o valor residual obtido
face ao nível de correntes em questão, considera-se que a componente inversa do harmónico
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fundamental foi anulada. Por outras palavras, é atingido, o funcionamento em regime
simétrico e equilibrado.
A THD média das três fases resultou em 3.66%, resultado que chega a ser inferior ao
obtido para o controlador do subcapítulo 5.1 testado em condições ideais de rede.
Para o filtro LCL, a resposta transitória obtida para no controlo de correntes no
referencial síncrono girante dq é ilustrado na figura 5.25. Na figura 5.26 são ilustradas as
formas de onda de tensão/corrente obtidas.
Figura 5.25 – Resposta transitória obtida para filtro LCL em condições de desequilíbrio de tensões
Figura 5.26 – Formas de onda de tensões/correntes obtidas filtro LCL em condições de desequilíbrio
Na tabela 5.7, são quantificados os resultados obtidos.
A condição de regime simétrico e equilibrado vem de      1 1 1 0a b cI I I   . O
resultado da aplicação da expressão foi de 0.39 13.2º (A) .
Dado o valor residual obtido face ao nível de correntes em questão, considera-se que a
componente inversa do harmónico fundamental foi anulada. Por outras palavras, é atingido, o
funcionamento em regime simétrico e equilibrado.
A THD média das três fases resultou em 1.59%, resultado que foi inferior ao obtido para
o controlador do sub-capítulo 5.1 testado em condições ideais de rede.




Tabela 5.7 – Análise FFT das correntes de fase ligação a filtro LCL em condições de
desequilibrio da rede
 I h aI bI cI
 1I 199.2 93.7º (A) 193.4 25.2º (A) 199.5 215.7º (A) Média
 2I 0.21% 0.15% 0.12% 0.16%
 3I 0.35% 1.13% 0.97% 0.82%
 5I 0.04% 0.18% 0.20% 0.14%
 7I 0.14% 0.15% 0.29% 0.19%
 9I 0.14% 0.08% 0.21% 0.14%
 38I 0.80% 0.56% 0.47% 0.61%
 40I 0.39% 0.16% 0.24% 0.26%
 42I 0.61% 0.43% 0.36% 0.47%
 THD I 1.48% 1.69% 1.59% 1.59%
É feita a comparação dos resultados obtidos da ligação dos dois filtros na tabela 5.8
Tabela 5.8 – Resumo dos resultados obtidos da ligação de filtros L e LCL-condições
desequilibrio de rede
 I h Filtro L Filtro LCL
     1 1 1a b cI I I  0.36 43.1º (A) 0.39 13.2º (A)
 2I 0.11% 0.16%
 3I 0.24% 0.82%
 5I 0.13% 0.14%
 7I 0.09% 0.19%
 9I 0.07% 0.14%
 38I 1.29% 0.61%
 40I 0.51% 0.26%
 42I 1.27% 0.47%
 aTHD I 3.66% 1.59%
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Analisando o resumo dos resultados obtidos da tabela 5.8, denota-se que em ambos os
filtros, o controlador conseguiu regular de forma eficaz a componente inversa da corrente nas
linhas. Os valores da taxa de distorção harmónica total revelaram-se inferiores aos valores
obtidos para o controlador do sub-capítulo 5.1 em condições ideais de rede.
5.3 Controlo vetorial da corrente orientado à tensão da rede
em múltiplos referenciais síncrono girantes dq
A estrutura que foi aplicada no subcapítulo 5.2 vêm no sentido de implementar uma
solução que atenda aos desequilíbrios de rede. Contudo, há que atender também a presença
de distorção harmónica de rede.
Pela aplicação do mesmo principio exposto, abrangendo não só as componentes
simétricas referentes ao harmónico fundamental da rede, mas também para harmónicos de
ordem superior, é possível que o conversor produza correntes com baixo conteúdo harmónico
mesmo em condições fortemente distorcidas.
Têm-se então o controlo vetorial em múltiplos referenciais síncronos [28], em que cada
um roda à velocidade h
No âmbito deste trabalho, foi considerada a regulação do 1º, 3º, 5º, 7º e 9º harmónico. Na
mesma linha de orientação, apresentada no subcapítulo 5.2, é feita a extensão da estimação
das tensões e correntes para os harmónicos considerados e respetiva decomposição nas
componentes simétricas direta e inversa. Nas figuras 5.27 e 5.28 é ilustrada a implementação
da estimação das tensões e correntes em referencial dq dos harmónicos considerados
Figura 5.27 – Estimação de tensões em múltiplos referenciais síncronos dq




Figura 5.28 – Estimação de correntes em múltiplos referenciais síncronos dq
Para a regulação das componentes harmónicas acima da fundamental, foi aplicada uma
estrutura diferente estrutura da regulação da componente fundamental de frequência. No
âmbito deste trabalho, a solução adotada passa por conseguir uma compensação de cada
harmónico através de um integrador no referencial dq [29]. A utilização de integradores
sobre grandezas contínuas têm o efeito de anular o erro em regime permanente [31].
Figura 5.29 – Regulação de harmónicos proposta em referencial dq
O algoritmo de controlo é testado apenas para o filtro L.
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Para o filtro LCL, a compensação de harmónicos da rede têm necessariamente que ter a
aquisição de corrente do lado da rede. Ora, a análise de estabilidade que foi feita nos
subcapítulos anteriores está para a aquisição de corrente do lado do conversor. A estabilidade
do sistema com realimentação de corrente do lado da rede não é garantida com a utilização
de apenas uma malha de controlo de corrente. Isto porque a ressonância do filtro pode tornar
o sistema instável.
Para poder aplicar o filtro LCL, é necessário o projeto de uma estrutura de controlo mais
avançada [32], com inclusão de mais do que uma malha de controlo de corrente, por forma a
conseguir a estabilidade requerida e também uma rápida compensação das perturbações do
sistema.
Para o filtro L, o ensaio é feito considerando a presença do 5º harmónico de componente
directa e o 7º harmónico de componente inversa.
Em concreto, os harmónicos introduzidos pela rede são:
1 325V(1p.u)
5 20% 25º  p.u.










É também incluído o desequilíbrio de 40% na amplitude de uma das fases no instante
t=0.6s. O ensaio é feito colocando a referência de funcionamento como inversor no instante
t=0.2s seguindo-se a referência como rectificador no instantet=1.25s.
A resposta transitória obtida obtida para o controlo de correntes no referencial síncrono
girante dq é ilustrado na figura 5.30.
Figura 5.30 – Resposta transitória Filtro L em condições de distorção harmónica
É observado que o controlador foi capaz de regular de forma eficaz a componente directa
do harmónico fundamental, mesmo na introdução do desíquilibrio e dos harmónicos
presentes. As formas de onda de tensão/corrente obtidas são dadas pela figura 5.31.




É visível que, apesar das condições fortemente distorcidas, o controlador consegue
regular a componente fundamental de corrente à referência pretendida e também cancelar
os harmónicos da rede.
Na tabela 5.9 a análise dos resultados obtidos
Figura 5.31 – Formas de onda de tensão/corrente de filtro L em condições de distorção harmónica
Tabela 5.9 – Análise FFT das correntes de fase ligação a filtro L em condições de distorção
harmónica
 I h aI bI cI
 1I 191 1.1º (A) 197.6 241.8º (A) 196.5 119.7º (A) Média
 2I 0.33% 0.19% 0.15% 0.22%
 3I 0.07% 0.38% 0.45% 0.30%
 5I 0.68% 0.80% 0.63% 0.70%
 7I 0.45% 0.46% 0.44% 0.45%
 9I 0.05% 0.07% 0.02% 0.05%
 38I 0.80% 0.56% 0.47% 1.30%
 40I 0.74% 0.24% 0.97% 0.65%
 42I 1.65% 1.28% 0.87% 1.27%
 THD I 4.23% 3.93% 3.55% 3.90%
Analisando apenas o harmónico fundamental:
     1 1 1 0.51 4.5º (A)a b cI I I    .
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Dado o valor residual obtido face ao nível de correntes em questão, considera-se que a
componente inversa do harmónico fundamental foi anulada.
Pela análise da tabela, observa-se que o 5º e 7ª harmónico têm valor em módulo relativo
ao fundamental bastante reduzido, abaixo de 1%. Por essa razão, considera-se que esta
estrutura conseguiu cancelar de forma eficaz os harmónicos de tensão da rede O valor da THD
obtida é praticamente igual ao que se observou nos restantes controladores para as condições
a que foram projetados e testados.
Em termos do cumprimento das normas internacionais, esta solução para o projeto do
conversor e do respetivo algoritmo de controlo vai de encontro aos requisitos normativos de
ter uma distorção harmónica total abaixo dos 5% e o valor absoluto de cada harmónico
produzido ser inferior a 3%.
Capítulo 6
Conclusões e Desenvolvimentos futuros
No âmbito deste trabalho, foi proposto o projeto de um algoritmo de controlo de
conversor para ligação com a rede.
Inicialmente estava prevista no planeamento, a implementação prática do algoritmo
numa plataforma de Hardware. Contudo, foi decidido no decorrer da dissertação que não
seria feita tal implementação, em abono do projeto de um algoritmo de controlo mais
avançado, ainda que em ambiente de simulação/teórico.
Para tornar os resultados obtidos no ambiente de simulação Matlab/Simulink® o mais
próximo da realidade, o projeto do algoritmo de controlo foi feito em ambiente discretizado.
Mais concretamente, foi definido que a execução do algoritmo de controlo seria feita à
frequência de comutação do conversor.
No capítulo 3, foi feita uma revisão das técnicas de modulação PWM. Com base nos
resultados obtidos, definiu-se a modulação TRIPWM (PWM sinusoidal com injeção de
harmónicos ímpares de 3ªordem) como a solução mais atrativa em termos da obtenção da
menor distorção harmónica produzida em tensão/corrente e também do melhor
aproveitamento do barramento DC.
No capítulo 4, foi feita uma revisão dos métodos de sincronização com rede. Os métodos
foram testados para vários casos, sobretudo para situações não ideais de rede. O método que
se apresentou como melhor solução em termos dos resultados obtidos foi o método de
sincronização Synchronous Reference Frame PLL com aplicação do filtro média deslizante
MAF.
No capítulo 5, foi testado o controlo vetorial da corrente orientado à tensão da rede do
conversor no referencial síncrono rotativo dq. Foi feito o projeto de dois tipos de filtro de
ligação do conversor à rede, filtro L e LCL, com vista a comparar os resultados obtidos. Os
resultados obtidos demonstraram o maior potencial da utilização do filtro LCL em termos da
capacidade de melhor atenuar os harmónicos em torno da frequência de comutação.
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Foi estudado/simulado um método de controlo para o funcionamento do conversor em
condições não ideais de rede, nomeadamente, na presença da componente inversa do
harmónico fundamental da rede. O método de controlo em duplo referencial síncrono girante
dq apresentou-se como uma solução válida para a regulação de corrente da componente
direta e inversa do harmónico fundamental da rede. O algoritmo apresentou resultados
satisfatórios para a ligação dos dois filtros L e LCL.
Foi também proposta uma 3ª solução para o método de controlo do conversor, baseado na
regulação da corrente em múltiplos referenciais rotativos dq. Este método de controlo,
apenas testado para o filtro L, surge como uma forma de conseguir o controlo da componente
directa do harmónico fundamental em conjugação com o cancelamento dos harmónicos da
rede acima do fundamental. Os resultados obtidos foram bastante satisfatórios. Contudo,
este método não foi testado para o filtro do tipo LCL.
Uma proposta de trabalho futuro está em conseguir o projeto do controlo do filtro LCL
com aquisição de corrente do lado da rede, por forma a permitir anular os harmónicos do
lado da rede acima do fundamental. Isto porque, com a aquisição de corrente do lado da
rede, não é possível controlar a corrente do sistema só com uma malha de corrente, devido
ao problema de ressonância que advém da função de transferência do filtro LCL.
É necessário o projeto de um controlador de corrente mais avançado, com uma estrutura
de controlo de corrente mais complexa. Uma alternativa passa pela implementação do
controlador de corrente em espaço de estados.
A segunda proposta de trabalho futuro é a implementação experimental do algoritmo de
controlo numa plataforma de Hardware.
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Anexo A. Tabela de Transformações
Transformada Clarke
1 112 2 2
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Transformada dq-abc
    1cos sin 2
2 2 1cos sin3 3 2














As fases definidas para o desenvolvimento do trabalho são as seguintes:
 Elaboração do Estado de Arte
 Desenvolvimento da técnica de modulação PWM;
 Desenvolvimento do método de sincronização com a rede;
 Desenvolvimento do algoritmo de controlo;
 Teste e Síntese da simulação do algoritmo de controlo;
 Elaboração do Relatório Final
